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す. 近年, 電気エネルギーシステムを取り巻く環境が大きく変化し, 環境負荷低減や低
炭素化社会実現のため, 太陽光や風力などの再生可能エネルギーを利用した分散型電源
の研究が進められている [1{6]. そして, 分散型電源を既存の電力系統に導入し, 連系す
る試みが進められている [2, 7{9]. 今後, これらの分散型電源の住宅用および産業用へ
の一層の導入が期待される. 一方, これらの自然エネルギーを用いた分散型電源の出力
は, 天候, 気温, 風力などの気象条件に左右されやすく, 一定の出力が得られないという
特性がある [10, 11]. 出力変動の大きな分散型電源が配電系統に多数連系する場合, 電
力の需給バランスが崩れることによる周波数の変動や逆潮流による配電線電圧の上昇
をまねくなどの問題が懸念される [6,12]. また, 擾乱によって分散型電源が停止すると,
再起動に概ね 5秒から 15秒を要する [13]. そのため, 系統事故などの広域の擾乱発生時
に, 分散型電源が一斉停止し, 配電系統に電力不足を及ぼすことも懸念される [10, 14].
今後の増加する分散型電源の導入量に伴い, 電源単独の系統連系ガイドライン [15]を満
たすだけでなく, 系統運用に積極的に貢献しうることが強く要求される. すなわち, 分






















エネルギーという概念は, 理学および工学のもっとも重要な概念の 1つである [16,20,





おいて多くの研究が報告されている [16, 22]. 線形理論に用いられるこの考え方を, 非
線形に拡張した受動性が着目され, 受動性に基づく制御系設計が有本氏らによって始
められた [23]. この制御は, エネルギーに散逸を与えるように制御入力を入れることに
よって, 目標値に収束させるものである. そして受動性に基づく制御は, 従来の線形系
のみの制御手法ではなく, 非線形系にも対応可能な制御手法である. さらに, この制御
系によるシステムの大域漸近安定性についても言及されている. 同様の発想で, van der
Schaft氏によってHamilton系への導入が行われ, 数学的な観点から Lie代数の構造と




とが, Sira-Ram¶³rez氏らによって提案されている [27]. Escobar氏らは¶Cukコンバータ
がHamilton形式で表されることを示し, さらにその表現を一般化している [28]. 続い
て整流器, インバータ [29, 30]において受動性に基づく制御が研究されている. 受動性
という物理的性質は機械系だけでなく, 電気系, 電気機械系にも表れる性質である. そ
のためOrtega氏らは, これらの系の受動性に基づく制御を一般化している [31]. 本論
文の先行研究では, コンバータの並列接続回路 [32], コンバータおよびインバータの接












は PLL(Phase Locked Loop)の動作に基づく位相制御を用いる. そのため, 分散型電源
側と配電系統側の相互の状態変化に応じた電力授受をインバータが自律的に行わない.
これに対して, 同期発電機の特性を持つインバータを開発することは, 現状の電力系
統に多数の分散型電源を系統連系するために有効である. 原田氏ら [34]や大西氏ら [35]
は,インバータの電圧によって位相を決定する方式を提案している. さらに,本論文の先







示す. 電気エネルギーの欠点は, 長期蓄電が困難であるということが挙げられる. その
ため電力系統の運用では, 同時同量の原則が用いられる. 同時同量の原則とは, 発電量
と電力消費量を常に一致させることをいう. 同時同量を維持するために, 配電系統から






る. 本論文では, 需要家側に接続する負荷を推定する手法を提案する. インバータに微
小信号を重畳し, その周波数成分の電圧と電流から接続する負荷を推定する. この発想
は, モータ駆動用のインバータにおけるオートチューニング機能 [41]に由来するもの
である. このインバータは, 接続するモータの制御をより高精度に行うため, インバー
タから周期的な信号を重畳し, モータの固有定数を自動計算する機能を有している. ま
た, 系統連系用のインバータに摂動を印加する提案は特殊なものではなく, 分散型電源
の単独運転検出を行う既存手法として確立されている [14, 42]. そこで本論文では, こ
の周波数帯の摂動を利用し, 負荷推定を実験系により実証する. この負荷推定の実現に
より, 需要家側で必要な電力量を把握することができる. 次に, 負荷に合わせた電力量
の調整を実現するために, 状態遷移を可能にする手法を検討する. 本論文で使用する同
期インバータは, 同期発電機との対応が成り立っている. そのため, 入力電力に合わせ
た出力をするように位相を自律的に調整する. そのため, インバータの出力を調整する















第 3章では, 第 2章で導出した位相同期方式と受動性に基づく制御のそれぞれのダイ
ナミクスを検討する. 位相同期方式によるダイナミクスが, 同期発電機と類似の振る舞
















第 6章では, 定常状態の把握と遷移について検討する. まず始めに低次元力学系のポ
テンシャル関数を再構成する手法を提案する. ポテンシャル関数は, 力学系の定常状態






ここで推定対象は, 負荷の値である. 振動する解を得るために, インバータに微小信号
を重畳する. そして, 実験的に負荷を推定する手法を検証する. その結果, 推定誤差を含
むが, 負荷を推定できることを示す. さらに, この推定誤差について考察を加える. 最
後に, 定常状態の遷移について数値的に検討する. 第 5章で擾乱として考慮した負荷変
動が発生した場合に, その変動を推定できたと仮定し, 出力電力を調整することを提案
する. 需要家側で電力を調整することによって, 同時同量を実現する. そのため, ここ
では配電系統からの電力を一定に維持することを目的にする. そして, 負荷変動後に配
電系統からの出力電力を一定に維持できることを数値的に示す.


















p型半導体と n型半導体を 10～15 cm角の板状の Siに pn接合して生成した太陽電池
セルは太陽電池の最小単位である. その出力電圧は 0.5～1.0Vである. この電圧は, 太
陽光発電として利用するには低い. 所望の電圧および電力を得るために, 図 2.1に示す
ように複数のセルを組み合わせて, 太陽電池モジュールを構成する. そして出力電圧を
7






パワーコンディショナーは, 図 2.2に示すようにDC/DCコンバータ (多くの場合, 昇
圧チョッパ), インバータ(a)から構成される. さらに, パワーコンディショナーでは, 観
測による監視および制御を行う. この制御回路は, DC/DCコンバータを電圧制御する.
特にMPPT制御により最大出力を維持するように電圧を決定する. インバータに対し
ては, 電流および電圧制御, 系統連系保護, 単独運転検出などを行う.
(a)DC/ACコンバータのことをインバータと呼ぶ [45, 46]. 交流を直流に変換する整流は, 真空管の時





図 2.3に配電系統に連系する分散型電源の概略を示す. 本論文では, 実システムに則
した構成を設定する. 一般家庭に分散型電源が接続することを想定する. つまり, 一般
電気工作物(b)の需要内に分散型電源が接続するものとする. そのため, 配電は 100V単
相 3線式の低圧配電系統 [47]を考える.
次に電力変換器の構成について述べる. さきほど説明したパワーコンディショナーと
同様に, DC/DCコンバータとインバータによって系統連系を行う. 具体的には, 分散
型電源から昇圧コンバータのブーストコンバータによって電圧を昇圧し, 蓄電装置を介






ついて述べる. 図 2.3のシステムにおけるブーストコンバータ, 蓄電装置, インバータ,











はじめにブーストコンバータの動作原理を説明する. そのために, 図 2.4(a)の回路を
考える. ここで, 入出力電圧 vI, vO, インダクタ電流 iとする. 図中のスイッチの動作に
よって, 場合分けして動作を述べる.
スイッチがオンの場合, ダイオードの両端には逆電圧 (¡vO)がかかる. すなわち, ス






























を T として, そのうち, オン時間を Ton, オフ時間を To® とする. つまり, T = Ton + To®
である. ここで, デューティ比 uを Ton=T と定義する. デューティ比 uは 1周期におけ
10
(a) 元の回路
(b) オン時 (c) オフ時
図 2.4: ブーストコンバータの原理図. (a) スイッチを含む元の回路 (b) スイッチがオ
ン時の等価回路 (c) スイッチがオフ時の等価回路.
るオン時間の割合である. 次にデューティ比 uとなるスイッチングを決定する方法を述
べる. ここでは, 三角波比較方式 [48]を用いて, スイッチングを決定する. デューティ比
uの値を取る時間波形と周波数 1=T の三角波 utri(最小 0, 最大 1)を図 2.5に示すように
比較する. 一定値と三角波との比較により, スイッチング関数 q [49]を定義する. q = 1


























図 2.5: デューティ比 uとスイッチング関数 qの時間波形. デューティ比 uと三角波 utri
の比較によってスイッチング関数 qが決定する.
² キャパシタCが充分に大きく, 出力電圧 vOが一定
² インダクタ電流 iは連続
² スイッチを含む全ての素子は理想素子
初期時刻 t = 0において, スイッチがターンオンした場合を考える. このとき, 電流の
初期条件を i(0) = i0 > 0とする. 式 (2.1)からインダクタ電流が以下のように求まる.
i(t) = i0 +
vI
L
t (0 · t · Ton) (2.4)
これより, スイッチが切り替わる時刻 t = Tonの電流は以下の通りになる.




次にオフ時の動作について考える. 式 (2.2)の回路方程式と式 (2.5)の電流の境界条
件から, オフ時の電流は以下の通りになる.
i(t) = i0 +
vI
L
Ton ¡ vO ¡ vI
L
(t¡ Ton) (Ton · t · Ton + To®) (2.6)
これより, 再びスイッチが切り替わる t = Tの電流は以下の通りになる.
i(T ) = i0 +
vI
L











図 2.6: インダクタ電流の時間波形. オン時に電流が増加し, オフ時に減少する. 周期的
であるので, 電流の増加量と減少量は等しい.
周期定常状態を仮定しているので, 図 2.6のように電流 i(T )が初期条件の値 i0と一
致する. つまり, 電流の増減が等しいので, 以下の等式が成り立つ.
vI
L
Ton ¡ vO ¡ vI
L
To® = 0 (2.8)
両辺を T で割り, デューティ比 u = Ton=T を用いて上式を変形する.
vI
L
u¡ vO ¡ vI
L




ブーストコンバータの出力電圧は入力電圧の 1=(1¡ u)倍になることがわかる. ブース
トコンバータは, デューティ比 uを調整することにより, 出力電圧を昇圧する電力変換
器である.
(b) 電流連続条件




















ここで, 電流 iの時間変化は式 (2.4), (2.6)で表される. この結果から左辺は, vITfi0 +





























次に出力電圧 vOのリップルについて言及する. ここで, 出力電圧はキャパシタ電圧
である. そこで, キャパシタの充放電の量によって電圧変動を検討する. 周期定常状態
において, キャパシタはスイッチのオン時に放電し, オフ時に充電する. キャパシタ電
圧の変動が周期的であることから, オン時に放電する電荷とオフ時に充電する電荷は等
しい. そこで, 負荷のみと接続するオン時について考える. さらに出力電圧は一定と仮
定しているので, オン時にキャパシタが放電する電流は vO=Rとなる. よって, オン時
に放電する電荷は¢Q = (vO=R) ¢ uT である. キャパシタの容量がCなので, 電圧変動










実際の回路における方程式を示す. そして, この回路においてデューティ比 uに対す
るブーストコンバータの昇圧特性を確認する. ブーストコンバータのスイッチ素子を
駆動するゲートドライブ回路は, 付録Aに詳述する.
図 2.7に対象とするブーストコンバータの回路図とその写真を示す. 図 2.7(a)の分
散型電源は直流電圧源 Esで模擬する. ここで, 直流電圧源の保護のために順方向にダ
イオードを挿入する. さらに, 直流電圧源に並列にアルミ電解キャパシタ (10mF, 耐圧
100V, ニチコン社製)とフィルムコンデンサ (2200 pF, 耐圧 400V)を接続する. それぞ
れ, 電圧平滑用および高周波ノイズ抑制用である. 回路図では理想電圧源と並列に接続
するので, 回路方程式中には省略する. また, (a)原理ではダイオードを理想的にオン
オフで切り替わるものとしていた. 今後はダイオード間の電圧降下も考慮する. その
ため, ダイオード間の電圧をそれぞれ, vD1, vD2と表す. これらは, ダイオードの静特
性(c)i = I0(exp(v=nvT)¡ 1)の逆関数を用いて, 電流の関数 v(i(t))として与える. 後段
のインバータへの入力電流が q2itr1となることは後述する. また, それぞれの状態変数
は図 2.7(a)に従う. さらに, スイッチ素子の保護回路として RC スナバ回路を用いる.
RCスナバ回路については, 付録 Bに詳述する. 回路方程式では, 理想スイッチを仮定









= (1¡ q1)iL ¡ q2itr1 (2.15)
図 2.7の実験回路に使用した素子および装置は次の通りである; 直流安定化電源 2台
(PA36-3B, TEXIO社製), スイッチ素子：SPW47N60C3 (Cool MOSFET, in¯neon社
製, 耐圧 650V,電流容量 47A), ダイオード 2個：GSF10A20(FRD,平均整流電流 10A),
チョークコイル：SC-203 25mH (管野電機社製), アルミ電解コンデンサ(d)：10mF, 負
荷抵抗：無誘導性抵抗, 334­ (1 k­を 3つ並列に接続). また, ブーストコンバータ単体







の動作確認のため, 出力側に負荷抵抗を接続する. そのため, 式 (2.15)の q2itr1は vC=R
となる. 入出力電圧の測定はデジタル・マルチメータ 34401A(Agilent社製)を用いる.
この実験回路において,デューティ比uに対する昇圧特性の結果を図 2.8に示す. この
とき入力電圧 50V (直流安定化電源から 25Vずつ出力), スイッチング周波数 f1=6kHz
とする(e). 図 2.8から, 式 (2.14), (2.15)によって導かれた昇圧特性に沿った結果である
ことが確認できる. この結果から, u = 0:66で出力電圧が 141Vになる.
最後に, インダクタとキャパシタの値が適切であることを確認する. 上記の設定条件
と式 (2.12)から, 電流連続条件を満たすインダクタの最小値を計算すると, 2.1mHとな
る. 使用したチョークコイルが 25mHなので, 充分にこの条件を満たす. また, 式 (2.13)
から電圧リップルは, 0.0033%と計算でき, 充分に小さいものである. 以上より, 使用し
たインダクタとキャパシタの値は適切である.

































により分散型電源からの余剰電力を充電し, 不足電力を放電する. 本論文では, 簡易的
に蓄電装置をキャパシタで模擬する. 双方向 DC/DCコンバータを用いる議論は, 2.3
節で述べる受動性の性質により適用可能であると考えられる.
キャパシタの構成として, 図 2.9に回路図と写真を示す. キャパシタはアルミ電解コ
ンデンサを使用する. 図のように,機械スイッチを用いて,全容量を 2.4mFから 17.1mF
まで設定できるように作成する. これは, 第 3章において, キャパシタの容量による動
作について検討するためである. また, これらのキャパシタと並列にフィルムコンデン
サ 2200 pF(耐圧 400V)と酸化金属皮膜抵抗 15 k­ (3W)を接続する. フィルムコンデン
サは, 回路の高調波成分を抑制する働きがある. この効果は主動作に表れないと考える











て, キャパシタの最大定格電圧は一般的に定格電圧の 2から 3倍程度に設定される. 本
論文で扱う実験は, AC100V(振幅 141V)の配電系統である. このことから, 耐圧 300V




ンバータの動作原理について説明する. 特に本インバータは, PWM [50]によるスイッ





考える(g). そして図 2.10(b)は, スイッチの左上と右下がオン, 右上と左下がオフの状
態である. このときインバータは, 出力側の負荷に +Eを印加する. 同様に図 2.10(c)
は, スイッチの左上と右下がオフ, 右上と左下がオンの状態である. 出力側の負荷に¡E
を印加する. この回路動作をスイッチング関数 q2 2 f¡1; 1gを用いて表現すると, イン
バータは出力側の負荷に q2Eを印加すると表現できる.
次にエネルギー保存性を説明する. 入力電圧源からの電流を Iとすると, 負荷には電
流 q2I が流れる. このとき, 入力電力はEI, 出力電力は q22EI である. スイッチング関







(b) q2 = 1 (c) q2 = ¡1
図 2.10: インバータ回路の動作. (a) インバータのスイッチを含む等価回路 (b)スイッ









高周波の三角波をキャリア信号 Vtriとし, 正弦波を変調信号 Vref とする. この方式は,
図 2.11のように, その両者の信号を比較することによりパルスを決定する方式である.

















信号の正弦波を Vref = Vs sin!stとする. 一方, キャリア信号 Vtriは振幅 Vb, 角周波数!b
の三角波とする. このようなPWM方式のインバータのように, 出力周波数が変調信号
周波数とキャリア信号周波数のような異なった周波数の合成となるような場合には, 普
通の Fourier級数では表せない. なぜならば, 周波数比 !b=!sが一般には整数比とは限
らないからである. そこで, このようなPWM方式のインバータの出力波形の解析には,








(a0n cosny + b0n sinny) +
1X
m=1




















































グ周波数成分が支配的になる. 入力電圧の直流の値を Vinとすると, 以下のように出力
電圧 Voutが近似的に表現できる.







ここで, M は変調度と呼ばれ, キャリア信号の振幅と変調信号の振幅比M := Vs=Vbで
定義する. また, J0( )は第一種Bessel関数である [52].
変調周波数成分とスイッチング周波数成分の振幅比を考える. 変調度M = 1とする
と, 変調周波数成分の振幅は Vin, スイッチング周波数成分の振幅は 0:60 Vinとなる. こ
のようにスイッチング周波数成分は, 変調周波数成分に対して無視できないくらい大き





(h)二重 Fourier級数の係数に関する詳細は, 付録 Cに述べる.
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(a) インバータの全体 (b) アームの構成
図 2.12: インバータの構成
インバータの構成を図 2.12に示す. ここで, 図 2.12(a)において各スイッチ素子をイ
ンバータのアーム (arm)と呼び. 上下 1組のアームをレグ (leg)と呼ぶ. このレグの上
部をハイサイド, 下部をローサイドと呼ぶ. そして, レグを複数合わせたものをブリッ
ジ (bridge)と呼ぶ. 本論文では, レグが 2組の単相フルブリッジ(i)を対象とする.
次にインバータのアームの構成について説明する. アームの構成を図 2.12(b)に示す.
本論文で使用するインバータのスイッチ素子は, STW13NK100Z(MOSFET, STMicro-
electronics社製, 耐圧 1000V, 電流容量 13A)を用いる. そして, スイッチ素子と並列に





転流による逆電流は, スイッチ素子のボディダイオードを通って, 入力側に帰還する. さ
らに, 転流中にスイッチ動作が起こると, ボディダイオードのリカバリー期間 (逆回復
期間)に上下短絡が生じてしまう危険がある. 使用する STW13NK100Z(MOSFET)の
データシートによると, ボディダイオードのリカバリー期間は 820 nsである. この時間
(i)回路の形状から Hブリッジとも呼ばれる.
23
は, スイッチの切り替えと比較すると長いと考えられる. そのため, リカバリー期間に
よる影響を小さくする必要がある. その方法として, FRDや SBDのようなリカバリー
期間の短いダイオードをスイッチ素子に並列に接続するという方法がある [54].
そこで, 外付けのダイオードとして, IDH15S120(in¯neon 社製, SiC SBD(j), 耐圧






静特性を調べた結果が図 2.13である. この結果より, ボディダイオードの立ち上がり電
圧は, 0.6Vである. 一方, 外付けのダイオード IDH15S120は, データシートによると立
ち上がり電圧は 1.65Vである(k). 立ち上がり電圧を比較するとボディダイオードの方
が低いことがわかる. そこで, 図 2.12(b)のようにスイッチ素子と直列にダイオードを
接続する [54]. このダイオードの立ち上がり電圧が大きいと損失が増えるので, 立ち上
がり電圧が小さいダイオードを選定する. 本インバータでは, SF5S4(新電元工業社製,
Si SBD, 立ち上がり電圧 0.3V, 耐圧 40V, 平均整流電流 5A)を用いる. 一般的に SBD
は耐圧が小さい. しかし, この回路では外側にダイオードを接続しているため, 外付け
のダイオードの立ち上がり電圧分しか加わらない. そのため, 耐圧を越えて壊れてしま
うことがない.
図 2.12(b)のアームを図 2.12(a)の全てのアームに配置する. ゲートドライブ回路に
ついては, 付録 Aに詳述する. 実験で使用するインバータの写真を図 2.14に示す.
























I0 = 20 pA
nvT = 26.5 mV
Experiment
I0(exp(V/nvT)-1)
図 2.13: STW13NK100Z(MOSFET)のボディダイオードの静特性. 赤色は実験結果. 緑
色の実線は実験に沿った理論曲線.












































vDS1 vDS3 itr1 vload
図 2.15: インバータの動作確認結果. 赤色と緑色はスイッチ素子の両端の電圧 vDS1,
vDS3, 青色はインバータの入力電流, 桃色は出力抵抗の電圧.
(e) 動作確認
最後に, 製作したインバータの動作確認を行う. まず実験条件を説明する. インバー
タ単体の動作を確認するため, 入力は直流安定化電源 2台 (PA36-3B, TEXIO社製)を
直接接続する. 入力電圧は, それぞれ 36Vずつに設定し, 計 72Vとする. 出力側には,
後述するフィルタと出力抵抗 15 k­を接続する. PWM方式に使用するキャリア波の周
波数 f2は 6 kHzの三角波を用いる. そして, 出力する正弦波の周波数は 60Hzとする.
60Hzの出力を確認するため, インバータと負荷の間にフィルタを挿入する. また, 計測
は絶縁オシロスコープ (TPS2024, Tektronix社製)を使用する.
図 2.15に動作確認の結果を示す. 赤色と緑色は, スイッチ素子の両端の電圧を表す.
この結果は, 同じレグのハイサイド vDS1とローサイド vDS3である. 青色は, インバータ




インバータの後段に接続する絶縁トランスと LPF [44] を説明する. 実システムと同
様にインバータの後段に絶縁トランスを接続する. このトランスが直流成分を除去する
役割を担う. さらに, このトランスと並列にキャパシタを挿入することによって, LPF
を形成する. LPFにより, 上述のインバータのスイッチング周波数成分を除去する.
まず, 絶縁トランスのパラメータ測定について説明する. 本論文では, 図 2.16(a)に
示す絶縁トランス (山中電気, 一次側 100V二次側 100V, 200VA) を使用する. そして,
このトランスを図 2.16(b)のようなT型の等価回路で表現する. この等価回路の各パラ
メータの測定を以下の手順で行う.
² 手順 1 二次側開放で一次側インピーダンスを測定 R1 + j!L1
² 手順 2 一次開放で二次側インピーダンスを測定 R2 + j!L2




に求まる; Rtr1 = (R1¡R2+R3)=2, Ltr1 = (L1¡L2+L3)=2, Rtr2 = (¡R1+R2+R3)=2,
Ltr2 = (¡L1+L2+L3)=2. そして, 以上の測定から等価回路の各パラメータは以下のと






















ここで, トランスの入出力電圧は, q2vC, vinvとする.
次に LPFについて説明する. 前述したとおり, インバータの出力電圧の主成分は, 目
標出力の周波数 (60Hz)およびスイッチング周波数 f2の 2つである. 高調波の発生は,電
27





シタを挿入することによって, LPFを形成する. インバータのスイッチング周波数 f2は
6 kHzなので,カットオフ周波数をその周波数よりも小さくなるように設計する. 本論文
では, 10¹Fのキャパシタを用いる. トランスの直列インダクタは, Ltr1+Ltr2 = 1:76mH
である. カットオフ周波数 fc = !c=2¼ = 1=(2¼
p





= itr2 ¡ iinv (2.23)
ここで, トランスから流れる電流を itr2, 配電系統へ流れる電流を iinvとする.
(iv) 配電系統
インバータの出力は, 限流リアクトル Llinkを介して負荷と接続する. この限流リア









また配電系統側の電源は, 理想的な交流電圧源 vacとし, 配電線はRac, Lacで与える.





= vac ¡Rload(iac + iinv)¡Raciac (2.25)
ここで, 配電線Rac, Lacは文献 [55]の設定条件を参考に定める. また, 配電線がないと
きは, iac + iinv = vac=Rloadとする.
(v) 全システム
これまでに説明したシステムをまとめる. 図 2.17にシステムの構成を示し, 実験シ
ステムの写真を図 2.18に示す. 回路方程式を式 (2.26)にまとめる. 各パラメータを表











































= vac ¡Rload(iac + iinv)¡Raciac
(2.26)
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表 2.1: 図 2.17のパラメータ設定. 但し, Es, C, Rloadは実験によって値を変更する. Es
は, 第 3章では 51.2V, 第 4章以降では 55.2V. C は, 3.2節では, 2.4mFから 17.1mF,
3.2節以降では 10mF. Rloadは, 第 3章および第 4章では 144.5­, 第 5章では, 53.3­,
147.6­, 286.9­, 第 6章では, 75­から 278­.
Es 51.2Vまたは 55.2V Rs 2.5­ L 25mH C 10mF
Rtr1 = Rtr2 1.66­ Gtr 460¹S Mtr 660mH CLPF 10¹F
Ltr1 = Ltr2 0.88mH Rlink 72.8m­ Llink 87mH Rload 144.5­
Rac 25.0­ Lac 87mH I0 700 nA nvT 0.05V
f1 18 kHz f2 6 kHz !0 377 rad/s
表 2.2: 単位化の基準量
AC系統 DC系統
電力 (Pb) 70VA 70VA
電圧 (Vb) 100V 141V
電流 (Ib) 700mA 495mA
インピーダンス (Zb) 143­ 286­
コンダクタンス (Gb) 7:00mS 3:50mS
リアクタンス (Lb) 379mH 758mH
コンダクタンス (Cb) 18:6¹F 9:27¹F
時間 (tb) 1=!0 s 2:65ms




る. さらに, 各状態変数の目標値から, ブーストコンバータおよびインバータの PWM
に用いる目標値 u1, u2を導出する. 以降では, 上付き ¤の添字を目標値とする. まず, 目
標値を導出するために以下の仮定を設定する.
² ダイオードの端子間電圧 v¤D1, v¤D2は立ち上がり電圧の値で一定.











2Vinv cos(!0t+ ±inv) (2.28)
v¤ac =
p
2Vac cos(!0t+ ±ac) (2.29)
交流側における目標値を算出するにあたり, 以下のフェーザ表示を使用する.
v¤inv = Re[ _Vinve
j!0t] (2.30)
v¤ac = Re[ _Vace
j!0t] (2.31)
フェーザ表示を用いることにより, 連系点電圧 v¤acから LPFの入力電圧 v¤LPFまでの電
流と電圧の目標値を順次に算出する. まず, インバータの出力電流 _Iinvと配電系統の出
力電流 _Iacおよび負荷電圧 _Vloadを考える.
(Rlink + j!0Llink) _Iinv = _Vinv ¡ _Vload (2.32)
(Rac + j!0Lac) _Iac = _Vac ¡ _Vload (2.33)





¡1 _Vinv + (Rac + j!0Lac)¡1 _Vac
R¡1load + (Rlink + j!0Llink)¡1 + (Rac + j!0Lac)¡1
(2.35)











_Itr2 = _Iinv + j!0CLPF _Vinv (2.38)





_Itr1 = _Itr2 + _IM +Gtr _VM (2.41)







最後にブーストコンバータにおける目標値を考える. ここで, 算出する目標値は u¤1お





但し, ここで hiは時間平均を表している. この式を式 (2.14)に代入し, u¤1を導出する.
u¤1 = 1¡
Es ¡ v¤D1 +
p





ここで, フェーザ表示の _Vinvは, 振幅
p
2Vinv, 位相 ±invの複素数である. 式 (2.36)から
式 (2.44)までの導出において, _Vinvが含まれる. すなわち, ±invを含む. このことから,交
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流側の目標値には ±invが陽に含まれる. u¤2, i¤tr1に ±invが陽に含まれているので,式 (2.44),
(2.45)は, インバータの ±invを含む. インバータの入力電力はコンバータの出力電力に
相当するので, 位相による電力調節がインバータのみならず, ブーストコンバータに波
及する可能性がある. そこで, ブーストコンバータの出力電力 hu¤2i¤tr1iv¤Cを定めること
により, ブーストコンバータとインバータを分離する. そのため, hu¤2i¤tr1iv¤C = 0:6 ¢ 70
と設定する(l). また, ブーストコンバータのインダクタに流れる電流 iLの目標値である
式 (2.44)にこの値を適用する.










系統連系する既存のインバータは, 外部から検出した系統電圧, 位相, 周波数などの
情報を与えて系統連系を行っている [50]. 一般的には, 配電系統側の負荷やシステム構
成によらず, インバータの力率を 1に維持して [44], 最大有効電力をインバータから出
力するように電圧波形を決定する. そのため, 電力系統の状態変化に応じた電力授受を
行わない. そのため, 逆潮流による電圧上昇, 電力系統の不安定化などの問題が懸念さ
れる. さらには, 同期発電機のような慣性を持っていないので, 外部からの擾乱に弱い
ということも指摘されている.









本項では先行研究 [34{36]を参考にして, 位相同期方式の数式モデルを導出する. こ
の方式は, インバータの入力電圧のみを検出することによって実現できるものである.
インバータは, 電圧制御発振器 (VCO: Voltage Controlled Oscillator)を用いる. すな
わち, インバータは入力電圧である vCに比例した角周波数­inv = KinvvCで, 振幅が vC
の交流電圧波形を出力する. ­invの時間積分を µinvとすれば, この波形生成は図 2.19(a)
のようになる.
インバータが系統連系するために, 出力する交流電圧の周波数は配電系統の周波数と
一致しなければならない. そこで, 入力電圧 vCが目標値 v¤Cになったときに, VCOが商
用の配電系統の角周波数 !0(= 377 rad/s)で発振するようにKinv = !0=v¤Cに設定する.
さらに, 本論文において, 目標値 v¤Cは, 配電系統の基準電圧 Vb = 141Vとする. そのた
め, VCOの角周波数は以下のように書くことができる.
­inv = KinvvC =
!0
Vb
vC = !0 +
!0
Vb
(vC ¡ v¤C) (2.46)
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pout sin(±inv¡ ±load)となる. ここで, poutは電圧振幅, 限流リアクトルLlinkによって定ま
る係数, ±loadは負荷における電圧位相を意味する. 位相が定常状態の値から増加 (減少)
してしまった場合には, インバータと負荷の位相差が増加 (減少)するので, インバータ
の出力電力が増加 (減少)する. これは, 式 (2.26)における vCの微分方程式の q2itr1の
項が増加 (減少)することに対応する. その結果, この微分方程式に従って vCが減少 (増
加)する. vCの減少 (増加)に伴い, 上記の位相同期方式によって位相が減少 (増加)する
動作を示す. この一連の動作によって, インバータの位相は, 出力側のシステム構成に
合わせて自律的に値が決まり収束する. すわなち, 位相同期を行い系統連系を達成する.
この式 (2.48)の位相同期方式を用いることによって, インバータは同期発電機のように
振る舞う [36]. 以降では, 前項の式 (2.26)に式 (2.48)を加えた系を考察の対象とする.
2.2.3 同期発電機との対応
前項において, 位相同期方式を用いることによって, インバータが同期発電機のよう
に振る舞うと述べた. そこで, 同期発電機の動作方程式である動揺方程式 [56{58]と合
わせて比較する.








= pm ¡ pe
(2.49)
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ここで, 動揺方程式は発電機の相差角 ±とその時間微分である !の微分方程式である.
M は発電機の慣性定数, pmは機械的入力, peは電気的出力をそれぞれ意味する. 慣性
力を表す項Md!=dtがあることで, 機械的入力 pmと電気的出力 peがつり合うように相
差角 ±を自律的に決定し, その値に収束する.








= (1¡ q1)iL ¡ q2itr1
(2.50)
この一組の微分方程式が, 式 (2.49)の動揺方程式と対応する. キャパシタの微分方程式
は, ブーストコンバータからキャパシタに入力する電流 (1¡ q1)iLとキャパシタからイ





ステムには, 次の重要な特長がある. まず, 受動性を満たすシステムの状態軌道は有界
となる [16, 31]. さらに受動性を満たす複数のシステムを結合したシステムもまた受動
性を満たす場合がある [19].
本節ではまず, 受動性の定義を述べる. 電気, 機械などの物理システムに対応する一
般の定義から電気回路網における対応について詳述する. 2.1.2項で紹介した電気回路
が受動性を満足することを示し,それらが結合した回路も受動性を満足することを示す.
なお, 電気回路において入出力は, 電圧と電流を想定する. 次に受動性に基づく制御に
ついて説明する. 設定するエネルギーが常に減少するように入力を調整することによっ





本項では文献 [31]に基づいて, 受動性を定義する. さらに, 多くの物理システムにお
いて受動性が成立することを示す. そして, 研究対象である電気回路における入出力の
関係を述べる.







ここで, f : Rn £ Rm ! Rn, h : Rn £ Rm ! Rmは滑らかな関数とする. このシステム
の供給エネルギーを以下のように定義する.




このとき, 供給エネルギーW (t0; t)と蓄積エネルギーH(x(t)) : Rn ! R¸0 := fx 2 R :
x ¸ 0g において, 以下の不等式が成立しているとき, この力学系は受動性を満たしてい
るという.
















= J(x;u)x¡R(x)x+ g(x)u (2.55)
A 2 Rn£nは対角正定行列であり, Adx=dtは慣性力を表す. J 2 Rn£nは構造行列と呼
ばれ, 歪対称行列であり, J(x;u)xは復元力を表す. R 2 Rn£nは, 半正定対称行列であ
り, R(x)xは散逸力を表す. g 2 Rn£mを含む項は外部からの入力を表す. 式 (2.55)の
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図 2.20: 式 (2.51)のブロック線図

















~J = A¡1JA¡1と ~R = A¡1RA¡1が歪対称行列, 半正定対称行列であることを示す.







さらに, 8a 2 Rnに対して, 以下が成り立つ.











以上より, ~J = A¡1JA¡1と ~R = A¡1RA¡1は歪対称行列, 半正定対称行列である.














この式は, 一般的な力学系を表す式 (2.51)の一例となる. この系は, ポート制御ハミル


























































= W (t0; t) (2.61)
ここで, 3式目では, 「8a 2 Rnに対して, aTJa = 0, ¡aTRa · 0」の性質を用いてい
る. ゆえに, この系は受動性を満たす.
次に文献 [16]に基づいて, 電気回路における受動性の対応を述べる. 図 2.21のよう
な 1ポートの回路の入出力について考える. ここで, ポートに電圧源を挿入する場合は,
入力は印加する電圧とする. そして, 出力は入力に対する回路の応答, つまり, 流れる
電流となる. 同様に, ポートに電流源を挿入する場合は, 入力は流れる電流とし, 出力






ネルギーは, W (t0; t) =
R t
t0
i(¿)v(¿)d¿ となる. この供給エネルギーは, 物理的なエネル
ギーと次元と意味が一致する. 多ポートの場合には, 電圧と電流をそれぞれベクトルで




本項では, 電気回路網における受動性について説明する. そこで, はじめに抵抗, イ
ンダクタおよびキャパシタの受動性を示し, これらの受動素子で構成される回路網もま
た受動性を有することを文献 [16]を参考に示す. 次に, 対象とする電力変換器の受動性
を示し, 受動性を満たす電力変換器が直並列接続した場合にも受動性を満たすことを示
す. この特徴により, 受動性を満たす電力変換器を数多く接続した場合にも, システム
全体の漸近安定性が保証される. 本項では, 入力を印加する電圧, 出力を流れる電流と
して考える. また本項では, 蓄積エネルギーH(x(t))を簡単のため, H(t)と表記する.
抵抗の受動性
抵抗の受動性について述べる. 各時刻において, vi平面における曲線によって特性が
定まる非線形時間可変抵抗を考える. この抵抗は, エネルギーを蓄えないとする. つま
りH(t) = 0 (8t ¸ t0)とする. このとき抵抗の受動性が成り立つための必要十分条件は
41
以下の関係である.
H(t0) +W (t0; t) ¸ H(t)
W (t0; t) ¸ 0Z t
t0
v(¿)i(¿)d¿ ¸ 0 (2.62)
抵抗の vi特性, つまり i = i(v)の関数が vi平面で第 1, 3象限にある場合を考えれば, 受
動性を満たすことがわかる. 仮に抵抗の vi特性が, 一部分でも第 2象限または第 4象限
にあるならば, 抵抗は受動性を満たさない. ゆえに, 非線形時間可変抵抗が受動性であ
るための必要十分条件は, vi特性が第 1, 3象限にあることである.
2.1.2項で用いたダイオードの vi特性は, 第 1, 3象限にある. そのため, ダイオードは
受動素子として考えることができる.
インダクタおよびキャパシタの受動性
次に, インダクタおよびキャパシタの受動性について述べる. まず前提として, イ
ンダクタは, 無損失で流れる電流によってエネルギーが蓄積される素子であるとする.
そして, インダクタに流れる電流は磁束 Áに依存するので, インダクタに流れる電流
i = i(Á)と表すことができる. また, Faradayの法則 [63,64]によりインダクタ間の電圧
は v = dÁ=dtと与えられる. 以上のことから, 受動性を満たすための条件は以下の通り
である.








i(Á)dÁ ¸ H(t) (2.63)
ここで, H(t0)+W (t0; t)は時刻 tにおいてインダクタに磁束として蓄えられている蓄積
エネルギーH(t)である. そのため,上記の不等式は等号が成立する. 初期時刻 t0 ! ¡1
として, 初期磁束 Á(¡1) = 0, 初期エネルギーH(¡1) = 0とする. 一方, 蓄積エネル
ギーは非負関数であった. そのため, 上式は以下のようになる.Z Á(t)
0
i(Á) dÁ = H(t) ¸ 0 (2.64)
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受動性を満たす条件は, 任意の磁束に対して, 積分値である蓄積エネルギーが非負とな
ることである. そこで, インダクタの電流と磁束の関係について考える. i = i(Á)の関
数が, iÁ平面で原点を通り, 原点の近傍では第 1, 3象限に存在する場合を考えれば, 受
動性を満たす. 例としては, 線形インダクタ Á(t) = Li(t) (L ¸ 0)が挙げられる.
キャパシタについてもインダクタと同様の議論が成立する. すなわち, 時刻 tにおい
て, キャパシタに蓄えられている蓄積エネルギーをH(t)とし, 初期時刻 t0 ! ¡1とし
て, 初期電荷 q(¡1) = 0, 初期エネルギーH(¡1) = 0とするとキャパシタが受動性を
満たす条件は以下のようになる.Z q(t)
0
v(q) dq = H(t) ¸ 0 (2.65)
インダクタの場合と同様に, キャパシタの電圧と電荷の関係において v = v(q)の関数
が vq平面で原点を通り, 原点近傍で第 1, 3象限に存在する場合を考えれば, 受動性を




まず, Tellegenの定理を説明する. 図 2.22のような任意の集中定数回路網を考え, 枝





vkik = 0 (2.66)
この定理は, 線形または非線形, 受動または能動, 時間可変または時間不変な任意の素
子を含む集中定数回路網に対して成り立つ.
この定理において, ポートから流れる電流の向きが逆であるので, v(t) = vn+1, i(t) =
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図 2.22: 任意の集中定数回路網. n個の受動素子からなる回路を考え, 1ポートに電圧


















































W (t0; t) +H(t0) ¸ H(t) (2.72)
すなわち, 受動素子により構成される回路網は受動性を有する. さらに, 多ポート回路










理想スイッチを想定した場合, オン時は短絡, オフ時は開放となる. これをポートの入
力として考えると, オン時は 0Vの電圧源を接続, オフ時は 0Aの電流源を接続してい
ることに相当する. このとき電流と電圧の積が 0なので, 供給エネルギーは常に 0にな
る. この結果から「ポート」と「回路」のエネルギーの授受はないことがわかる.
ブーストコンバータの受動性について示す. 対象とする回路方程式は,式 (2.14), (2.15)
である. ブーストコンバータ単体を考慮したいので, 負荷側には受動素子を接続する.
そして, 受動素子の電圧 vC, 電流 iO, 蓄積エネルギーHL(t)とする. そのため, 式 (2.15)
の q2itr1は iOとする. このとき, エネルギーを蓄積する素子は, インダクタとキャパシ
タと受動素子である. そのため, 蓄積エネルギーH(t) = (1=2)Li2L + (1=2)Cv2C +HL(t)
となる. また, 供給エネルギーW (t0; t) =
R t
t0


















































































iOvC d¿ +HL(t0) ¸ HL(t)とダイオードの特性¡vD1iL · 0,
¡vD2iL · 0とを用いている. この結果より, ブーストコンバータは受動性を満たすこ
とがわかる. 特に, 受動性の不等式にはスイッチング関数 q1が含まれていない. そのた
め, 任意のスイッチングに対して受動性を満たす. さらに, ブーストコンバータの出力
側は受動素子であれば, この不等式を満たすことがわかる.
次にインバータの受動性について示す. 図 2.10(a)の回路を考える. 負荷側には受動
素子を接続する. この受動素子の蓄積エネルギーをHL(t)とおく. このとき, 出力側の
受動素子以外の回路内にはエネルギーを蓄積する素子が存在しないので, H(t) = HL(t)


















に, インバータは, 任意のスイッチング, 任意の受動素子に対して受動性を満たす.
電力変換器の受動性についてまとめる. 図 2.23の電力変換器を考える. ここで, 電源
側の電圧と電流を vI, iI, 負荷側の電圧と電流を vO, iOとする. 全エネルギーH(t)に対
して, 電力変換器内部および負荷側の蓄積エネルギーをHC(t), HL(t)とする. つまり,
H(t) = HC(t) +HL(t)である. このとき, 電力変換器が電源側から見て受動性が成立す




iI(¿)vI(¿) d¿ ¸ HC(t) +HL(t)




電源側から見て受動性を満たすとは, 図 2.23の電力変換器を 1ポート回路とみなし
た場合である. 電力変換器の接続を以降で考えるために, 電源側と負荷側との 2ポート

















負荷が受動性を満たす素子の場合, 式 (2.77)ならば式 (2.76)を満たすことを示す.















また, 上述のブーストコンバータおよびインバータは, 式 (2.77)を満たす.
複数の電力変換器が結合した回路の受動性
まず, 図 2.24(a)のように電力変換器が直列に接続した場合を考える. 2つの電力変換
器および負荷は, 1ポート回路の受動性,式 (2.76)を満たすとする. このとき,図 2.24(a)
の後段の回路は受動性が満たされているので, 1つの受動素子とみなすことができる.
すると, 前段の電力変換器の負荷側に受動性を満たす素子が接続されていることと等価
である. すなわち, 式 (2.76)を満たす電力変換器の直列接続した回路は, 式 (2.76)を満
たすことがわかる.
次に, 図 2.24(b)のように電力変換器が並列に接続した場合を考える. 2つの電力変







































ここで, この系の入力uを任意の正定対称行列Q 2 Rm£mを用いて次式とする.




· ¡yTQy < 0 (2.84)
この式より状態変数 xは系のエネルギーH が減少して最小値になるように収束する.
ここで, 式 (2.82)が成立するパラメータの条件下においては, 式 (2.83)によるフィード
バックによりロバストに収束性が成り立つ. そして, Hを目標とする状態で最小値をと
るように定義すれば, その目標とする状態への収束が達成される. また, HをLyapunov
関数にとることができる.
電力変換器の場合














ここで,入力E 2 Rm1 , q 2 Rm2 (m1;m2 2 N)とし,その係数行列g 2 Rn£m1 , b 2 Rn£m2
とする. 電力変換器を対象にするので, 入力Eは電圧, 出力 yは電流である. また, Jは
qに対して, 高々1次であるとする. 式 (2.60)と同様に, 式 (2.85)は受動性を満たす.
式 (2.83)の受動性に基づく制御は, 入力を調整することによる手法である. しかし,
多くの電力変換器の場合, エネルギーを供給する電源電圧Eは調整せず, スイッチ qに
よる調整をする. そのため, 式 (2.85)では, エネルギーを供給する入力Eと回路構成を
切り替えるスイッチング関数である入力 qを分けて表記する. また, スイッチはエネル
ギー授受を行わない.




るように設定する必要がある. このエネルギーは, 偏差系のエネルギーを用いる. そし
て, そのエネルギーの時間微分を常に負になるように入力を調整することによって, 目
標値追従を達成する.
まず, 式 (2.85)の状態変数が目標値に一致している系を考える. 目標値を上付き添字















なお, ここでは @H(x¤)=@x¤ := @H(x)=@xjx=x¤ である. 以降, 同様の表記を用いる.
式 (2.60)と式 (2.86)の偏差系を考える. つまり, e := x ¡ x¤, H(e) = (1=2)eTAe,


















さらに, J は qに対して, 高々1次であると仮定しているので, 以下の変形ができる.















































































































































































¡ED + gE (2.92)
ここで, 状態変数x = [iL vC itr1 iM itr2 vinv iinv iac]T, 入力E = [Es vac]T, q = [q1 q2]T,
出力y = [iL iac]Tである. そして, A = diag(L;C; Ltr1;Mtr; Ltr2; CLPF; Llink; Lac)として,
蓄積エネルギーH = (1=2)xTAxとする. また, ダイオード電圧 vD1, vD2を含む項は, 非
線形抵抗による電圧降下とみなせるので, ED = [vD1=L+ (1¡ q1)vD2=L 0 0 0 0 0 0 0]T
(n)インバータの位相 ±inv は, 制御系の状態変数であるので, ここには式 (2.48)を含めない.
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この式の右辺 1項目 yTE(= iLEs + iacvac)は, 分散型電源と配電系統から供給されるパ










yTE d¿ = W (t0; t) (2.95)
これは, 受動性が成り立つことを示している. ここで, 受動性の関係を示す不等式には
スイッチング関数 q1, q2が含まれていない. つまりこの不等式は, 任意のスイッチング
に対して受動性が成り立つことを意味する.
次に受動性に基づく目標値追従制御について説明する. 目標値は, ブーストコンバー
タの出力電圧 vCおよびインバータの出力電圧 vinvを予め定め, 他の状態変数の目標値
を導出する. 偏差エネルギーH(e)の時間微分を常に負になるように制御則を決定する.





















ここで, 偏差系の入力 eq = ¡Q[b+ c]T(@H(e)=@e)とすればよいので, 以下のような入
力を考える. ここでQは, 制御ゲイン k1 > 0; k2 > 0を用いて, Q = diag(k1; k2)とする.
q1 = q
¤
1 ¡ k1 fv¤C(iL ¡ i¤L)¡ i¤L(vC ¡ v¤C)g (2.97)
q2 = q
¤
2 ¡ k2 fv¤C(itr1 ¡ i¤tr1)¡ i¤tr1(vC ¡ v¤C)g (2.98)




られる PWMに用いる参照値 u1, u2を用いてこの制御則を考える.
u1 = u
¤
1 ¡ k1 fv¤C(iL ¡ i¤L)¡ i¤L(vC ¡ v¤C)g (2.99)
u2 = u
¤
2 ¡ k2 fv¤C(itr1 ¡ i¤tr1)¡ i¤tr1(vC ¡ v¤C)g (2.100)
これらの制御則を適用することによって, 偏差エネルギーH(e)の時間微分が瞬時的に
は常に負とは言えないが, 平均的に負になる.
式 (2.99), (2.100)において, PWMの参照値である u1, u2は, 0から 1の値と¡1から
1の値とを取る. 電圧, 電流の定格はそれぞれ 141V, 495mAである. これらのことか
らゲイン ki(i = 1; 2)は 0:014(= 1=(141£ 0:495))が定格である. このゲインは, 実シス













としてまとめる. 2.1節で説明した回路は上部のパワー回路に相当する. そして, 受動
性に基づく制御および位相同期方式は, 下部のPWMの参照値を計算するディジタル回









が加わった場合の動作について議論する. ここでの擾乱は, 位相急変を想定する. そこ
でまず, 位相急変について 3.1節で述べる. また本章では, 電力変換器の動作に注目する
ため, 配電系統側の接続は簡易なものとする. つまり, 配電線をなくし, 負荷に配電系統
の交流電圧源 vacが直に接続する場合を考える. さらに, 本章では入力電圧Es = 51:2V
とする. 次に 3.2 節では, 位相同期方式によるダイナミクスを検討する. 第 2章で述べ
たように, 位相同期方式を適用することによって, インバータが同期発電機のように振
る舞う. 同期発電機の慣性定数Mに対応するキャパシタの容量を変えることによる, ダ
イナミクスの傾向を把握する. 3.3 節では, 受動性に基づく制御によるダイナミクスを
検討し, この制御手法の妥当性および有効性を明らかにする. さらに, 過渡挙動の結果
から, 第 2章の式 (2.99), (2.100)における制御ゲイン k1, k2を決定する指針を得る.
3.1 位相急変
本節では, 擾乱として用いる位相急変について述べる. 実際の配電系統では, 雷など
の大きな擾乱が生じたとき以外にも, 系統の切り替えのタイミングなどによって, 日常
的に系統連系点の電圧位相が急変する現象が生じる.
本章では, 配電系統の電圧 vacの位相 ±acが, t = 0:1において¡0:7 radから 0 radに変




























の動作に注目するため, 受動性に基づく制御は適用しない. すなわち, 式 (2.99), (2.100)




(GCC)を用いて行う. 数値計算の時間刻み幅は (1=f1)=104とし, 4次のRunge-Kutta法
を用いて計算する. しかし計算データが膨大となるために, 結果は 5:5 £ 104ステップ
毎のデータを示す.
図 3.2にキャパシタの容量を 10mFに設定し, t = 0:1において位相急変が発生した
場合の過渡挙動を示す. 上図は, インダクタ電流 iLとキャパシタ電圧 vCを緑色と赤色
の実線で示し, 下図は, 配電系統の位相 ±acとインバータの位相 ±invを桃色と青色で示
す. t < 0:1の定常状態では, インバータの位相 ±invが配電系統の位相 ±acより 0:1 radだ
け進んだ値で系統連系する. そして, 配電系統の位相 ±acが¡0:7 radから 0 radに変化




























































図 3.2: 位相急変に対するインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±inv, ±acの挙動.
次にインダクタ電流 iLとキャパシタ vCの振動について議論する. これらの動作を理
解するために, いくつかの仮定を挙げる. まず, インバータと LPFによって理想的に電
力変換すると仮定する. さらに, 交流の配電系統がフェーザで表現でき, 限流リアクト








sin(±inv ¡ ±ac) (3.1)
ここで, インバータの出力電圧 vinv =
p
2Vinv cos(!0t + ±inv) = vC cos(!0t + ±inv), 配
電系統の電圧 vac =
p
2Vac cos(!0t + ±ac)とおくと, インバータの出力電力が pinv =































= ¹vC ¡ ¹v¤C (3.2)
d¹iL
d¹t















sin(¹±inv ¡ ¹±ac) (3.4)
それぞれの係数の値は, (1 ¡ q1)=¹L ¼ 10:3, ¹Rs=¹L ¼ 0:26, (1 ¡ q1)= ¹C ¼ 3:2 £ 10¡5,
¹Vac=
p
2¹Llink ¹C ¼ 5:7£ 10¡3である. 定数項は振動に影響を与えないので, ここでは比較
対象として考えていない.
まず, ±inv と vC の微分方程式に注目すると iL の係数が 0もしくは小さいことから





2¹Llink ¹C ¼ 4:5Hzである. 図 3.2から vC, ±invの振動の周波数を計
算すると 4:4Hzである. つまり, ±invと vCの振動は, 出力電力に相当する項によって振
動の周波数が決定する.
次に, vCと iLの微分方程式に注目する. これらの係数比は, 103オーダーの倍率であ
る. このことから, 2つの微分方程式を速い系と遅い系として分離する. そして, 遅い系
を基準にした場合, 速い系を微分方程式ではなく代数方程式とみなす. すると, vCと iL
は式 (3.3)がつり合うように, 増減が逆転することになる. これが, vCと iLが逆転して
振動する理由であると考えられる.
次にインバータの入力側のキャパシタ容量を変化させた場合の過渡挙動を比較する.
図 3.3にそれぞれの結果を示す. そして, 図 3.4に図 3.3の結果を (±inv, !inv)断面で表
示する. キャパシタの容量Cを増加させるにしたがって, ±invは振動振幅が大きくなる
とともに, 収束時間が長くなり, そして電圧と電流は振動振幅が小さくなる傾向がある.
特に, C = 2:4, 5:0mFのときには, 電流が下限まで到達することが確認できる. これは,
ブーストコンバータのダイオードによって, 電流が堰き止められている結果になる. 本
来, 電流は連続条件を満たして動作するように設定したので, 電流が下限まで到達する
ことは好ましくない. さらに, t < 0:1の定常状態において, キャパシタの容量Cが小さ

























































































































図 3.3: キャパシタ容量 Cを変化させた場合のインバータの位相 ±inv, インダクタ電流











































図 3.4: キャパシタ容量Cを変化させた場合の (±inv, !inv)断面における挙動
る必要がある. しかし一方で, キャパシタの容量Cが大きい場合は, 収束時間が長くな
るという問題がある. インバータは同期発電機のような振る舞いをするために, 位相同
期方式を用いた. 動揺方程式は, 同期発電機の数秒程度から 10秒以下の機械的挙動を
表す [65, 66]. そのため, この時間スケールに合わせて, キャパシタの容量を決定する.
以上のことから, キャパシタの容量Cを 10mFとする. 本論文の以降では, C = 10mF
に統一する.
キャパシタの容量Cが増加するにともない, 収束が遅くなる理由について考察する.
式 (3.3)は, 式 (3.2), (3.4)に比べて, 速い応答を示すので, この微分方程式を微分項を 0
とした代数方程式とみなす. すると, 式 (3.3)は以下のようになる.
¹iL = ¡1¡ q1¹Rs ¹vC +








¹vC + (1¡ q1)





sin(¹±inv ¡ ¹±ac) (3.5)
この微分方程式から, ((1¡ q1)2= ¹C ¹Rs)¹vCが減衰項に対応する. そのため, キャパシタの




路に与える擾乱は, 前節と同様に位相 ±acが, t = 0:1において¡0:7 radから 0 radに変
化する位相急変を想定する. まずはじめに, 数値計算によって, 受動性に基づく制御を
適用した場合の妥当性および有効性を示す. 次に, 実験により検証する.
3.3.1 式 (2.99)をブーストコンバータに適用させた場合
本項では, 式 (2.99)をブーストコンバータに適用させた場合について考える. 対象と
する状態変数 (iLおよび vC)の目標値は直流値である. そしてインバータの位相 ±invは,
連系点電圧位相 ±acから一定の位相差を持つ値が理想的な振る舞いである. この位相差
により電力を供給する. 式 (2.99)の影響を確認するため, 本項では制御ゲイン k2を 0
とする.
図 3.5に制御ゲイン k1が 0から 0:010までの結果を示す. 2.3節で述べたように, 制
御ゲインは 0.014の定格以下に設定する必要がある. そのためここでは, 図 3.5の k1が
0から 0:010までを対象にする. 図 3.5(a)は, 制御ゲインが k1, k2ともに 0なので, 受
動性に基づく制御を適用していない場合に対応する. 図 3.5において, ±acの急変によ
り, ±invが相対的に減少し, iLおよび vCが変動する. 式 (2.99)によって, その変動を抑
制するように働く. 実際, iLが減少, vCが増加している際には, ブーストコンバータの
デューティ比 u1が増加していることが確認できる. その結果, 制御ゲイン k1の増加に
伴って, iLの変動が抑制されている. しかし, iLが変動しない分, vCの振動振幅が促進
され, 収束時間が増加する傾向になることが確認できる. さらに, vCの振動が式 (2.48)
によって影響し, インバータの位相 ±invの収束時間が長くなる傾向にある. 同期発電機
は数秒程度の挙動を示す. このインバータは同期発電機のような挙動を示すように設
定する. それゆえ, k1 = 0:005の場合には 2秒後には充分に収束しているので適用には
問題がないと考える. しかし, k1 = 0:010の場合には充分に収束していない. 以上のこ
とから, 制御ゲイン k1を設定する指標が得られた.
本論文において適用する受動性に基づく制御は, 収束性を良くする制御ではなく, 目



























































































































































































































































































(d) k1 = 0:010, k2 = 0:000
図 3.5: 数値計算におけるインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, デューティ比 u1, 位
相 ±ac, ±invの制御ゲイン k1を変化させたときの時間発展




本項では, 式 (2.100)をインバータに適用させた場合を考える. 前項と同様に, ±acが
t = 0:1において¡0:7 radから 0 radに変化する位相急変に対する各状態変数の過渡挙
動を図 3.6に示す. 式 (2.100)の影響を確認するため, 本項では制御ゲイン k1 = 0とす






























































































































































































































































(d) k1 = 0:000, k2 = 0:100
図 3.6: 数値計算におけるインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±ac, ±invの制御ゲ
イン k2を変化させたときの時間発展
する. ここでは, 比較として再掲する. 図 3.6の結果では, iL, vCおよび ±invに変化が見
られない. 制御ゲイン k2の定格は 0.014であるが,その定格値を超過した結果,図 3.6(d)
においても, 同様の結果が得られる. つまり, 制御ゲインをこの範囲で設定した場合に
は, 過渡動作に影響を与えずに目標値への追従が達成することを意味する.
次に, 図 3.7に定常状態におけるインバータの PWMの参照値 u2を示す. 出力電圧
vinvの参照値である u2が k2 = 0:010のときに正弦波に高調波振動が重畳していること
が確認できる. この原因は,式 (2.100)において i¤tr1を正弦波として用いているが, itr1は
図 2.15のようにインバータによる高周波を含んでいるからである. そのため,式 (2.100)
の制御ゲイン k2の増加に伴い, itr1の高周波成分が顕著に表れる. 実際, u2に含まれる






















図 3.7: 数値計算における定常状態の PWMの参照値 u2の時間波形
する. 高周波の発生は, 電気機器などの誤作動や焼損に繋がるため, 抑制しなければな
らない. 実際, 高低圧配電系統の電圧における総合歪率は 5%と制定されている. そのた
め, 本インバータの高周波が発生しない制御ゲイン k2を選定する必要がある. 以上よ
り, PWMによるスイッチング方式を用いる系では, 制御ゲイン k2の設定には上限があ
ることが示された. 本論文では, 図 3.7の結果から, 制御ゲイン k2 = 0:001と設定する.
3.3.3 式 (2.99)および式 (2.100)を適用させた場合





する. 前項の数値計算は, 本項の実験条件に揃えているので, 各パラメータの値は数値
計算と同じである. ここでは, 各状態変数の過渡挙動が数値計算結果と定性的かつ定量
的に一致することを示す.
前項までの数値計算結果と対応した実験結果を示す. 図 3.9に式 (2.99)をブースト





























































図 3.8: 数値計算における制御ゲイン k1 = 0:005, k2 = 0:001に設定した場合のインダ
クタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±ac, ±invの時間発展
果を示す. なお, 実験結果はデータの平滑化 (付録D.2を参照)を行う.
図 3.9において, 制御ゲイン k1の増加にともない, iLの変動が抑制され, vCの振動
振幅が促進し, 収束時間が増加する傾向になっていることが確認できる. このことから
図 3.5の数値計算結果と定性的に一致していることがわかる. さらに, 収束するまでの
振動周波数が数値計算結果とほぼ等しいことがわかる. また,図 3.9(a)において,デュー
ティ比 u1に 1Hz程度の小さな脈動がある. これは, 信号生成のために使用した d-space
に含まれるノイズであるが, 詳細はわかっていない.
図 3.10において, 制御ゲイン k2の増加に関わらず, 各状態変数の変化がほとんど現
れていないことが確認できる. したがって, 図 3.6の数値計算結果と定性的に一致して
いる. しかし, k2 = 0:100の場合は, 配電系統と連系する定常状態を維持することがで
きなかった. これは, 数値計算で示唆された u2の高周波成分による出力波形の歪みに起
因すると推察する. 次に, 図 3.11に定常状態におけるインバータの PWMの参照値 u2
を示す. 数値計算結果と同様に参照値 u2が k2 = 0:010のときに正弦波に高周波振動が
重畳することが確認できる. u2に含まれる高周波の周波数を算出すると 6 kHzであり,
























































































































































































































































































(d) k1 = 0:010, k2 = 0:000





















































































































































































(c) k1 = 0:000, k2 = 0:010























図 3.11: 実験における定常状態のPWMの参照値u2の時間波形. データの平滑化は行っ
ていない.
最後に, 図 3.12に k1 = 0:005, k2 = 0:001として式 (2.99), (2.100)を適用した場合を
示す. 式 (2.99)のみを用いた図 3.9(c)の結果と同様の過渡挙動が確認できる. これは,
図 3.10において式 (2.100)による状態変数の時間波形への影響が現れないという同じ
特徴を有した結果である. そのため, 図 3.9において適切であるとして決定した k1の値





実験的に検討した. 位相同期方式では, 配電系統側の電圧位相 ±acの変動に合わせて, イ
ンバータの位相 ±invが自律的に元の位相差になるように収束することを示した. さら
に, 過渡挙動について, 電流 iLと電圧 vCの振動が逆転することについて考察し, 位相
±invの振動周波数や収束時間がキャパシタの容量に依存することを示した. また, 同期
発電機における動揺現象の時間スケールに合わせて, キャパシタの容量を 10mFと設定
した. 受動性に基づく制御では, 状態変数である電流 iLと電圧 vCが目標値に追従する





























































図 3.12: 実験における制御ゲイン k1 = 0:005, k2 = 0:001に設定した場合のインダクタ
電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±ac, ±invの時間発展
向を明らかにすることによって, 制御ゲイン k1, k2を決定する指針を与えた. この結果






る. まず, 4.1節で瞬時電圧低下について述べる. 瞬時電圧低下という現象とそれに対す
る一般的な考え方や瞬時電圧低下の対策として進められている研究状況について説明
する. この背景を受けて, 本章で擾乱の対象とする瞬時電圧低下の規模について設定す
る. 次に 4.2節で, 数値計算による分散型電源系統連系システムの挙動について検討す





絡事故が発生した場合, その異常除去までに数 10msから 2 s以下程度の時間を要する.
その際に, 電圧が一時的に低下する現象が瞬時電圧低下である [67{69]. 産業のエレク
トロニクス化が進み, 瞬時電圧低下により工場設備, 電気機器, 情報機器などへの影響
が大きくなっている [69,70]. 瞬時電圧低下による影響を防止するためには, 需要家側の
対策が合理的であると言われている [68]. それゆえに, 需要家側における対策装置の提
案および開発が進められている [71{77]. 文献 [71]では, 電圧印加することにより電圧
の変動を相殺することが提案されている. 文献 [72]では, 電力網の切り替え (系統連系
と単独運転)によって, 瞬時電圧低下とそれによる高調波を相殺できることを示してい
る. 文献 [73]では, 電力品質調整の観点から, 瞬時電圧低下を三段階で対策することを




無効電力を増加することによって対策する方がよいと示唆している. また, 文献 [75{77]
では, 瞬時電圧補償装置の開発が進められている. さらに, 分散型電源の系統連系に向
けて, 瞬時電圧低下が分散型電源系統連系システムに与える影響についての研究が進
められている [13, 78, 79]. 文献 [78, 79]では, 瞬時電圧低下時の分散型電源を含む電力
系統の動態安定性について検討している. また, 瞬時電圧低下が太陽光発電と風力発電
に与える影響を実験的に検討し, 瞬時電圧低下の電圧低下率 (20{80%)と瞬低継続時間
(5ms{0.5 s)に対する PCSの特性評価が行われている [13].
瞬時電圧低下の規模は, 電圧低下率と継続時間によって決まる [67{69]. 現在使用さ
れている PCSでは, FRT(Fault Ride Through)要件(a)と比較すると, 要件を満足する
ものがないことが指摘されている [13]. そこで本章では, 定常状態から t = 0:1に電圧
振幅が 50%または 10%に低下し, 約 1秒後に電圧振幅が回復する瞬時電圧低下を検討
対象とする. そして, 電圧振幅が 50%の場合は, 瞬時電圧低下中にも運転を継続するこ




検討する. そして, 瞬時電圧低下に対して擾乱除去後には, 電流と電圧が目標値に追従
し, 系統連系の維持が可能であることを示す. さらに, 電力授受の観点から瞬時電圧低
下に対する過渡挙動について考察する. また, 数値計算は第 3章と同様に全てC言語に
よるプログラムおよびコンパイラGNU Compiler Collection (GCC)を用いて行う. 数
値計算の時間刻み幅は (1=f1)=104とし, 4次のRunge-Kutta法を用いて計算する. しか
し計算データが膨大となるために, 結果は 5:5£ 104ステップ毎のデータを示す.
数値計算結果を図 4.1から図 4.4に示す. 図 4.1は, 各状態変数の挙動を示す. 上下
の図にインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±ac, ±load, ±invの時間発展を示す. 中
央の図に配電系統の電圧 vacを示し, 擾乱として対象とする瞬時電圧低下の様子を表す.
ここで位相 ±loadは, インバータの出力電圧の振幅と位相を vC, ±invとし, 系統をフェー
(a)系統事故による電圧, 周波数の変動に対し運転を継続し, 系統の安定を保つ能力 [80]
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ザで表示した場合に算出される負荷の位相を表す. 次に図 4.2は, 図 4.1の結果を (±inv,
!inv)断面に表示したものである. 緑色の点が定常状態, 赤色の軌跡が瞬時電圧低下中,
青色の軌跡が瞬時電圧低下回復後の状態に対応する(b). さらに, それぞれの場合におけ
る有効電力の挙動を図 4.3に示す. 有効電力はフェーザから算出する. そのため, 電圧
振幅が不連続に変化するタイミングでは, 有効電力が不連続に変化するように見える.
最後に, 図 4.4に (±inv, P )断面上での挙動を示す. この図において, 緑色の点が定常状
態, 赤色の軌跡が瞬時電圧低下中, 青色の軌跡が瞬時電圧低下回復後の状態に対応する.
橙色および水色の実線は, インバータおよび配電系統の電圧振幅が一定の場合の ±-P 曲
線を表す. 橙色の実線が通常の場合, つまり配電系統の電圧振幅 ¹Vac = 1:0 puの場合を
示す. 水色の実線が瞬時電圧低下中, つまり配電系統の電圧振幅 ¹Vac = 0:5 puまたは
0:1 puの場合を示す.
瞬時電圧低下直後の挙動について考察する. 図 4.1に示す通り, t = 0:1直後に連系点
の電圧振幅が低下し, 配電系統側からの電力供給が減少する. このとき, 分散型電源側
から電力の不足分を供給するために, キャパシタに蓄積されているエネルギーを消費す
る. そのため, キャパシタ電圧 vCが減少する. キャパシタ電圧 vCが減少することによ
り, ブーストコンバータのインダクタにおける電圧が相対的に増加するため, 式 (2.14)
にしたがい, インダクタ電流 iLが増加する. 一方, キャパシタ電圧 vCの減少により, 位
相 ±invは式 (2.48)にしたがい, 減少する.
t = 0:4以降の動作について図 4.1(a)に注目する. 図 4.1(a)では, 0:1 < t < 0:4の動
作後, 位相 ±invの減少によってインバータの出力電力が減少する. そのため, ブースト
コンバータから送られるエネルギーがキャパシタに蓄えられ, キャパシタ電圧 vCが増
加する. 0:1 < t < 0:4と逆の動作をするので, インダクタ電流 iLが減少し, 位相 ±invが
増加する. この一連の動作を繰り返すことにより, t = 1:0あたりでは, 位相が¡0:4 rad
付近で振動が収まり, 電流と電圧は元の定常状態と同じ値に収束する. この結果から,
瞬時電圧低下時にも電流と電圧が目標値に追従することがわかる. またこのとき, 負荷
と連系点電圧の位相差 ±ac ¡ ±loadは元の定常状態よりも増加し, 配電系統から負荷へ供
給する電力が増加している. 一方, インバータと負荷の位相差 ±inv ¡ ±loadは, 元の定常
(b)図 4.2における (±inv, !inv)断面は, 円筒座標系を用いている. すなわち, ±inv = §¼の断面で一致す
る. 図 4.2(b)において, !inv = ¡11の箇所で ±inv が ¡¼から ¼に移る. 次に !inv = ¡14の箇所で再び

























































































































































図 4.1: 数値計算におけるインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 配電系統の電圧 vac,




























































図 4.2: 数値計算における (±inv, !inv)断面上での挙動. 緑色の点が定常状態, 赤色の軌
跡が瞬時電圧低下中, 青色の軌跡が瞬時電圧低下回復後の状態に対応する. (a) 瞬時電
圧低下の電圧値が 50%の場合 (b) 瞬時電圧低下の電圧値が 10%の場合. (±inv, !inv)断




































































図 4.3: 数値計算における有効電力の挙動. 赤色の実線がインバータからの出力有効
電力, 青色の実線が配電系統からの出力有効電力を表す. (a) 瞬時電圧低下の電圧値が

























δ-P  curve (Vac=1.0pu)






































δ-P  curve (Vac=1.0pu)





図 4.4: 数値計算における (±inv, P )断面上での挙動. 緑色の点が定常状態, 赤色の軌跡
が瞬時電圧低下中, 青色の軌跡が瞬時電圧低下回復後の状態に対応する. 橙色および
水色の実線は, インバータおよび配電系統の電圧振幅が一定の場合の ±-P 曲線を表す.
橙色の実線が配電系統の電圧振幅 ¹Vac = 1:0の場合, 水色の実線が配電系統の電圧振幅




連系を維持している. 実際, 図 4.3(a)において, 瞬時電圧低下中では, インバータの出
力有効電力 pinvが元の値に収束しつつあることが確認できる. これは, 式 (2.48)によっ
てインバータが同期発電機と同じ振る舞いを実現していることを意味する. 図 4.2(a)
においても, 位相 ±invとその時間微分 !invの変化の様子が確認できる. さらに図 4.1(a)
の結果から, 瞬時電圧低下回復後, 位相 ±invが 2秒程度で収束している. 同期発電機の
機械的な振動による位相の変動は数秒程度の挙動を示す [65,66]. 式 (2.48)を用いた設
定は, 振動時間の観点からも同期発電機の特性を持つインバータであることがわかる.
一方, 図 4.1(b)では, 瞬時電圧低下時は電圧の減少に伴い, 位相が収束せずに減少し







さて, 図 4.2(b)において, 解の軌跡が上下に小刻みに振動している. これは, 電圧 vC
の微分方程式に q2itr1の項が含まれていることに起因する. q2と itr1はそれぞれ 60Hzの
主成分を持っており, その積は一定値と 120Hzの和になる. よって, この 120Hzの振動
成分が現れたものと考えられる. 実際, 図 4.1(b)の電圧 vCの波形を拡大すると 120Hz
で振動していることが確認できる. この振動振幅は 1V以下であるので, 電圧 vCの基
準値 141Vに対して 0.7%以下となる. 高圧および低圧配電系統の電圧における総合ひ
ずみ率は 5%が抑制目標であるので, この高調波成分は充分に小さいと言える.
次に, 図 4.4の動作について考察する. 図 4.4(a)において, 瞬時電圧低下が発生する
と, 橙色の ±-P 曲線上の定常状態 (緑色の点)から水色の ±-P 曲線上に移る. その後, 瞬
時電圧低下中は水色の ±-P 曲線上で振動して, 定常状態と同じ出力電力の値に収束す
る. そして, 瞬時電圧低下が回復して再び, 橙色の ±-P 曲線上に移る. 図 4.4(b)では, 同
様に瞬時電圧低下発生後, 水色の ±-P 曲線上に移る. 図 4.4(a)とは異なり, ±-P 曲線が
元の定常状態における出力電力に相当する値を有していない. そのため, 収束できずに
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位相 ±invが減少し続ける. このとき, ±-P 曲線を下回る箇所に赤色の軌跡がある. これ
は, インバータの出力電圧振幅に相当する vCが 141Vより減少するからである. 同様
の理由から, 瞬時電圧低下回復後, 橙色の ±-P 曲線を下回る箇所から軌跡を描く.
以上の結果から, 瞬時電圧低下に対して擾乱除去後に, 電流と電圧が目標値に追従し,






はじめに実験条件について説明する. 回路構成は, 図 2.17に示す通りであり, 実験
条件に前節の数値計算の条件を同じに設定している. 前節の数値計算では, 瞬間的に連
系点の電圧振幅が切り替わっているが, 連系点の電源を模擬する精密電力増幅器 (4502,
NF社製, 250VA)の応答速度により 0.5秒程度の遅れがある. なお実験結果は, 第 3章
と同様に付録D.2のデータの平滑化を行う.
次に, 前節の数値計算結果と対応する実験結果を示す. 図 4.5に各状態変数の時間発
展の結果を示し, 図 4.6は図 4.5の結果を (±inv, !inv)断面に表示している. 実験結果か
ら, 負荷の電圧位相 ±loadを算出することは困難であったため, ここでは省略する. これ
らの結果から図 4.1, 4.2の結果と定性的かつ定量的に一致することが確認できる. これ
より, 本論文で提案した受動性に基づく制御および位相同期方式が, 瞬時電圧低下に対
して系統連系が維持可能である制御手法であることを実験的に確認した.
また, 図 4.5の位相 ±invの収束値が数値計算結果の図 4.1と異なる. これは, 数式モデ
ルにおけるスイッチが無損失であるという仮定による差異であると考えられる. フィル
























































































































































図 4.5: 実験におけるインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 配電系統の電圧 vac, 位相
±ac, ±invの時間発展. 擾乱としての瞬時電圧低下は, 配電系統の電圧 vacを模擬する精密
電力増幅器 (4502, NF社製, 250VA)の応答時間分だけ遅れている. (a) 瞬時電圧低下の



























































図 4.6: 実験における (±inv, !inv)断面上での挙動. 緑色の点が定常状態, 赤色の軌跡が
瞬時電圧低下中, 青色の軌跡が瞬時電圧低下回復後の状態に対応する. (a) 瞬時電圧低
下の電圧値が 50%の場合 (b) 瞬時電圧低下の電圧値が 10%の場合. (±inv, !inv)断面は,






連系を維持できることを数値的に示し, 実験において検証した. さらに, 瞬時電圧低下
の電圧値が 10%の場合には, 瞬時電圧低下中には系統連系を維持することはできない








システムの挙動について検討する. まず 5.1節で, 擾乱として対象とする負荷変動につ
いて述べる. 次に 5.2節で, 数値計算による分散型電源系統連系システムの挙動につい
て検討する. 負荷変動が生じた場合に, 位相同期方式により電力バランスに合わせてイ
ンバータの位相を自律的に調節して系統連系を維持し, 受動性に基づく制御により目標
値追従できることを数値的に示す. そして, その数値計算結果を 5.3節において実験に
より検証する. 特に, 実験結果における電圧 vCの脈動について, 数値計算結果との差異
を考察する. 最後に 5.4節で本章の結果のまとめを述べる.
また本章では,数値計算条件およびパラメータ設定を第4章と同一のものとする. 数値
計算は全てC言語によるプログラムおよびコンパイラGNU Compiler Collection (GCC)
を用いて行う. 数値計算の時間刻み幅は (1=f1)=104とし, 4次のRunge-Kutta法を用い
て計算する. 数値計算結果は, データ量の兼ね合いから, 1:1£ 104ステップ毎のデータ





て発生する, 負荷抵抗値の変化のことである. そして, 負荷変動として, 抵抗値Rloadが
増加する場合と減少する場合を想定する. 負荷変動の概念を図 5.1に示す. 抵抗値が
増加する場合は, 二つ接続していた負荷が一つ切り離した状況を意味し, 抵抗値が減少
する場合は, 新たに一つ負荷が追加された状況を意味する. 抵抗器一つ一つが同じオー
ダーであると考えると, 負荷変動は 2倍, 1/2倍になる. そこで, 基準となる負荷抵抗値
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(a) 抵抗値が増加 (b) 抵抗値が減少
図 5.1: 負荷変動の概念. (a) 抵抗値が増加する場合 (b) 抵抗値が減少する場合.
であるRload = 147:6­から, 約 2倍となる 286.9­, 約 1/2倍となる 53.3­に切り替わ








数値計算結果を図 5.2から図 5.5に示す. 図 5.2は, 各状態変数の挙動を示す. 上図
にインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 下図に位相 ±ac, ±load, ±invの時間発展をそれ
ぞれ示す. ここで位相 ±loadは, 第 4章と同様に, インバータの出力電圧の振幅と位相を
vC, ±invとし, 系統のフェーザから算出される負荷の位相を表す. ここでは, 時刻 t = 0:1
において負荷抵抗 Rloadが切り替わることを想定する. 次に図 5.3は, 図 5.2の結果を
(±inv, !inv)断面に表示したものである. 赤色の軌跡が 147.6­から 286.9­へ変化する
場合, 青色の軌跡が 147.6­から 53.3­へ変化する場合に対応する. 初期値 (¡0:02, 0)
から, 負荷変動後の新たな位相に収束している. さらに, それぞれの場合における有効
電力の挙動を図 5.4に示す. 有効電力はフェーザから算出する. そのため, 電圧振幅が
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不連続に変化するタイミングでは, 有効電力が不連続に変化するように見える. 最後に,
図 5.5に (±inv, P )断面上の挙動を示す. この図において, 緑色の点が定常状態, 青色の
軌跡が過渡状態に対応する. 橙色および水色の実線は, インバータおよび配電系統の電
圧振幅が一定の場合の ±-P 曲線を表す. 橙色の実線が負荷変動前, 水色の実線が負荷変
動後の場合を示す.
図 5.2において, インバータの位相の振動が収束したときに, インダクタ電流 iLと
キャパシタ電圧 vCが目標値である元の定常状態に収束している. この結果から, 負荷
変動に対して電流と電圧が, 受動性に基づく制御によって, 目標値へ追従することが確
認できる. また, 位相 ±invが 2秒程度で収束している. この結果から, 式 (2.48)を用い
たインバータは, 負荷変動に対する振動収束時間の観点から, 同期発電機と同様に振る
舞うインバータであることがわかる.
さて, 次にそれぞれの挙動や位相の収束値について考察を加える. 図 5.2(b)における
負荷変動直後の挙動について考える. この結果は, 負荷抵抗が減少した場合である. こ
の負荷変動は, 並列の負荷が追加されたことを想定している. そのため, 負荷が変動し
た瞬間から, 負荷で消費する電力が増加することになる. このとき, 負荷に接続するイ
ンバータと配電系統の電力が増加することになる. 実際, 図 5.4(b)の t = 0:1において,
双方からの電力が瞬間的に増加していることが確認できる. さらにこれは, 図 5.5(b)に
おいて, 負荷変動後の ±-P 曲線に移ることに対応する. ここで, インバータの出力電力
を増加するために, キャパシタに蓄積されたエネルギーを放出する. その結果, エネル
ギーを放出する分のキャパシタ電圧 vCが減少する. さらに, キャパシタ電圧 vCの減少
により, インダクタの両端の電位差が高くなるので, インダクタ電流 iLが増加する. こ
れは, エネルギーの観点から見れば, キャパシタの蓄積エネルギーを補うようにインダ
クタのエネルギーが増加することになる. 一方, キャパシタ電圧 vCの減少にともない,
式 (2.48)の位相同期方式により, 位相の時間微分 !invがマイナスになる. そして, 位相
±invが減少する. ここまでが, 負荷変動直後である t = 0:1から t = 0:2の動作である.
次に位相 ±invが減少すると出力電力が減少する. この場合には, 負荷で消費するエネル
ギーの一部がキャパシタに蓄積される. そのため, キャパシタ電圧 vCが増加する. さき
ほどとは逆に, キャパシタ電圧 vCが増加したので, インダクタの両端の電位差は低くな










































































































図 5.2: 数値計算におけるインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±ac, ±load, ±invの



























 147.6  to  286.9
147.6  to  53.3
図 5.3: 数値計算における (±inv, !inv)断面上での挙動. 赤色の軌跡が 147.6­から 286.9­






















































図 5.4: 数値計算における有効電力の挙動. 赤色の実線がインバータからの出力有効電
力, 青色の実線が配電系統からの出力有効電力を表す. (a) 147.6­から 286.9­へ変化


























δ-P  curve (Rload=147.6Ω)



































δ-P  curve (Rload=147.6Ω)












-0.7 -0.6 -0.5 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0.0
(b) 147.6!53.3
図 5.5: 数値計算における (±inv, P )断面上での挙動. 緑色の点が定常状態, 青色の軌跡が
負荷変動後の状態に対応する. 橙色および水色の実線は, ±-P 曲線を表す. 橙色の実線
が負荷変動前, 水色の実線が負荷変動後の場合をそれぞれ示す. (a) 147.6­から 286.9­





次に, 図 5.2において, インバータの位相が負荷変動後に異なる値に収束することに
注目する. 負荷は, インバータ側と配電系統側とから電力が供給されている. 図 5.6に,
インバータと配電系統が負荷に接続した系統の簡易図を示す. ここでは簡単のため, リ





sin(±inv ¡ ±load); pac = VacVload
X2
sin(±ac ¡ ±load)
ここでは, フェーザ表示 _Vinv = Vinvej±inv , _Vload = Vloadej±load , _Vac = Vacej±ac を用いてい
る. 電圧の実効値がほぼ一定だとすると, 送る電力は位相差によって決まる. 負荷変動
によって, 負荷で消費する電力が変化する. このとき, インバータの出力電力は入力電
力とつり合う, すなわち一定になるように動く. そのゆえにインバータと負荷の位相差
はほぼ変わらない. 一方, 負荷で消費する電力が増減すれば, 配電系統から負荷へ供給
する電力をその分だけ増減することになる. そのため, 配電系統と負荷の位相差を増減
する必要がある. そこで, インバータの位相が増減することによって, 相対的に配電系
統と負荷の位相差が増減する. 図 5.4において, 負荷変動後に配電系統からの電力が増
減して, インバータからの電力は一定の値に収束することが確認できる. これらの結果
は, 負荷変動が発生した場合に, インバータが自律的に適切な位相を決定して, 系統連
系が継続可能であることを示している.
さて, 図 5.3において, 解の軌跡が上下に小刻みに振動している. これは, 第 4章で考
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(a) 概観 (b) 内部構造
図 5.7: パワーリレーを用いた負荷切り替え器の写真
察したことと同様に, キャパシタ電圧 vCの微分方程式に q2itr1の項が含まれているから
である. 実際, 図 5.2の電圧 vCの波形を拡大すると 120Hzで振動していることが確認
できる.
5.3 実験的検証






する. 実験系において, 手動で機械スイッチによる負荷の追加および削減を行うと, 感
電の危険や切り替えの時間などの問題が発生する. そのため, 本実験ではあらかじめ 2
つの負荷を用意し, その 2つを切り替えるという方法を用いる.
図 5.7に負荷切り替え器の写真を示す. 分散型電源系統連系システムの負荷Rloadが,
図 5.7(a)の正面の端子に相当する. そして, 左右の 2組の端子に切り替える負荷を接続
89
する. 本章の場合では, 147.6­と 286.9­, または, 147.6­と 53.3­である.
この負荷切り替え器には, パワーリレー (G2R-2(5VDC), Omuron社製)を用いる.
図 5.7(b)の内部にある直方体の素子がパワーリレーである. このパワーリレーは, 一次
側のコイルに直流 5Vを印加することにより, スイッチが機械的に切り替わるものであ
る. そして, この 5Vとスイッチは絶縁されている. そのため, 信号回路にパワー回路の
影響は生じない(a). さらに, 信号回路における操作なので, 高電圧の感電を回避できる.
この負荷切り替え器を用いて, 次項で実験により 5.2節の数値計算結果を検証する.
5.3.2 実験結果
本項では, 5.2節の数値計算結果と対応する実験結果を示す. なお, 実験結果は第 3章
と同様に付録D.2に示したデータの平滑化を行う.
実験計算結果を図 5.8から図 5.11に示す. 図 5.8は, 各状態変数の挙動を示す. 上図
にインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 下図に位相 ±ac, ±invの時間発展をそれぞれ示
す. 次に図 5.9は, 図 5.8の結果を (±inv, !inv)断面に表示したものである. 赤色の軌跡
が 147.6­から 286.9­へ変化する場合, 青色の軌跡が 147.6­から 53.3­へ変化する場
合に対応する. 図 5.10に有効電力の挙動を示す. 最後に, 図 5.11に (±inv, P )断面上の
挙動を示す. この図において, 緑色の点が定常状態, 青色の軌跡が過渡状態に対応する.
橙色および水色の実線は, インバータおよび配電系統の電圧振幅が一定の場合の ±-P 曲
線を表す. 橙色の実線が負荷変動前, 水色の実線が負荷変動後の場合を示す.
図 5.8の結果と数値計算結果である図 5.2を比較すると, それぞれの時間発展が, 位
相の定常値を除いて定性的かつ定量的にほぼ一致することを示している. 位相の定常
値が数値計算の結果と一致しない理由に関しては, 第 4章に述べたとおりである. 数式
モデルでは, スイッチが無損失と仮定しているが, 実験におけるフィルタを含めたイン
バータの損失は 30W程度ある. そのため, インバータの出力電力が数値計算の結果よ
り小さくなる. これにともない, 位相が数値計算と比較して相対的に小さくなる.
また図 5.9における脈動について考察する. 前節の数値計算結果の図 5.3と比較して,
図 5.9の上下振動の形状が異なることがわかる. 上下振動は, 電圧 vCの振動であるの












































































































図 5.8: 実験におけるインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±ac, ±invの時間発展.

























 147.6  to  286.9
147.6  to  53.3
図 5.9: 実験における (±inv, !inv)断面上での挙動. 赤色の軌跡が 147.6­から 286.9­へ


































































図 5.10: 実験における有効電力の挙動. 赤色の実線がインバータからの出力有効電力,
青色の実線が配電系統からの出力有効電力を表す. (a) 147.6­から 286.9­へ変化する


























δ-P  curve (Rload=147.6Ω)



































δ-P  curve (Rload=147.6Ω)









-1.2 -1.0 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0.0
(b) 147.6!53.3
図 5.11: 実験における (±inv, P )断面上での挙動. 緑色の点が定常状態, 青色の軌跡が負
荷変動後の状態に対応する. 橙色および水色の実線は, ±-P 曲線を表す. 橙色の実線が
負荷変動前, 水色の実線が負荷変動後の場合をそれぞれ示す. (a) 147.6­から 286.9­










































図 5.12: 図 5.8(b)のキャパシタ電圧 vCおよびインダクタ電流 iLの拡大図. キャパシ
タ電圧 vCには 60Hzと 120Hzの脈動, インダクタ電流 iLには 60Hzの脈動が確認でき
る. キャパシタ電圧 vCの脈動の最大振幅は, 0.25V, インダクタ電流 iLの脈動の最大振
幅は, 0.015Aである.
と電流 iLの拡大図を示す. この図からキャパシタ電圧 vCには, 60Hzと 120Hzの脈動
があることが確認でき, その最大振幅は 0.25V程度である. そして, インダクタ電流 iL
には, 60Hzの脈動があり, 最大振幅は 0.015A程度である. ここで, 電圧 vCの微分方程
式である式 (2.15)には, (1¡ q1)iLと q2itr1の項が含まれている. それぞれの値を算出す
ると, (1¡ q1)は平均で 0.34であり, 表 2.1より (1=!0C)は 0.265である. これらの値か
ら, (1 ¡ q1)iLによる 60Hzの最大振幅は 0.0014Vと概算できる. この値は, 電圧 vCの
脈動の最大振幅に比べて小さいので, 第 1項 (1¡ q1)iLが支配的ではないことがわかる.
そのため，電圧 vCの 60Hzの原因は, 第 2項の q2itr1であると考えられる. q2は, イン
バータのスイッチング関数であるので, 60Hzとスイッチング周波数成分を主成分に持
つ. そのため, q2itr1に 60Hzの振動を含むためには, itr1に直流成分が含まれていると
推察される. 一方, キャパシタ電圧 vCの 120Hzの脈動は, 数値計算からも同等の脈動




本章では, 負荷変動が生じた場合に, 分散型電源系統連系システムが, 受動性に基づ
く制御によって目標値への状態追従を達成し, 位相同期方式を用いて適切な位相を自律
的に決定して系統連系を達成できることを数値的に示し, 実験的に確認した. 特に, イ
ンバータの出力を変えずに, 位相差によって配電系統からの電力を調整することにより,
自律的に電力を調整することを示した. さらに, キャパシタ電圧 vCの脈動について考
察を加えた.
本章の結果において, 負荷変動に対して系統連系を維持することを確認した. しかし
ながら, 負荷変動による供給電力の調整を配電系統に頼ることとなった. 今後, 分散型
電源が多数系統連系する際に, 分散型電源と負荷を含む需要家側で電力を調整すること







を得た. 本章では, さらにその負荷変動に対して, 電力を調整することを提案する. 今
後, 多数の分散型電源が系統連系するためには, 需要家側の電力調整機能が重要になる
と考えられる. この機能を実現するためには, (i)システムの定常状態を推定する, (ii)
システムの定常状態を遷移させる, の 2つを考える. 推定には, システムに摂動を加え,




に, 6.2節において, 本論文で対象とする実験系における推定を行う. ここでは, 摂動を
加えるという同様の方針を用いる. そして, 分散型電源と配電系統に接続する負荷を推
定する. 次に 6.3節において, 負荷変動後に定常状態を遷移させることを検討する. こ







値的方法が数多く存在する: 平均化, 摂動法, Poincar¶e写像 [81], セルマッピング [82]な
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ど. 相空間の軌道は, ポテンシャル関数の幾何的な構造が支配的である. それゆえ, 未知
の力学系に対するポテンシャル関数を再構成する手法を確立することは, 重要である.





る [85]. 特に, 作用素に基づく解析により, 力学系の不変集合や統計量を抽出することが
提案されている [86{88]. また, 実験による原子運動を数自由度の現象として形式化し,
Arnold共振の解析を用いることを提案している [89]. この手法は基本的に, パラメー
タ空間におけるパワースペクトル分解に注目している. 文献 [90]では, 軌道のウェー
ブレット分解によってHamiltonianシステムの時間-周波数解析を行っている. ウェー
ブレット変換による値が急峻に変化する箇所を発見し, 相空間の構造を明らかにして
いる. 文献 [91, 92]では, 力学系の不変集合を可視化する手法が研究されている. この
手法は, 相空間上において定義した関数(a)の軌道の時間平均を用いており, エルゴード
的不変集合の抽出を可能にしている. さらに, 文献 [88, 93]では, 高調波時間平均 [94]
の概念を用いて, 相空間の周期集合を可視化する研究を行っている. これらの手法は,
Koopman作用素のスペクトルにおける特徴と結び付いている [94]. 文献 [95]では, 転
移作用素を用いて, 数値的に almost-invariant集合 [96, 97]を抽出する手法を研究して
いる. この手法は, 転移や液体状の流れによって生じるコヒーレントな構造を解析する




関係に注目している. そこで, 6.1.2項において, 有限時間の軌道に対するパワースペク
トルについて確認する. 次に 6.1.3項において, 保存系に対するポテンシャル関数を再
構成する手法について議論する. この手法が以降の項の基になる. そして, 6.1.4項にお
















= ¡"ky ¡ dU(x)
dx
+ "B cos t
(6.1)
ここで, [x; y]T 2 X とし, ポテンシャル関数 U(x)は滑らかな関数とする. ¡"kyは減
衰項, ¡dU(x)=dxは復元項, "B cos tは励振項を意味する. "は充分小さいものとする.










項式で書き表すことができると仮定する. ここで, n 2 Nとし, ai 2 R (i = 0; 1; ¢ ¢ ¢ ; n)
の係数とする. さらに, 振動のパワースペクトルに注目するので, この力学系における
軌道は全て有界であるとする. そのため, nは偶数で, 最高次数の係数は, an > 0となる.
次にポテンシャル関数を再構成するための前提条件について説明する. 本節では, 力
学系の軌道を計算するために式 (6.1)の微分方程式を用いるが, 再構成のためには, 任
意の初期値とその振動波形 (x(t)の時間波形)のみが観測可能であることを前提条件と




時系列におけるパワースペクトルについて述べる. ここでの時系列とは, 式 (6.1)で
与えられる非線形力学系の軌道である. パワースペクトルは, 時系列の周波数領域のパ
ワー分布により記述される [99]. ここで, 観測可能な時系列Ã(t)のパワースペクトルに
ついて考える. 観測可能な時系列とは, 式 (6.1)で与えられる非線形力学系から物理的
に測定する時系列を意味する. その時系列Ã(t)によって, パワースペクトルは自己相関














ら, 無限時間の軌道計算は不可能である. さらに, 物理的に測定する時系列は, 有限デー
タである. そのため, 有限時間の軌道に対するパワースペクトルを考慮することは重要
である. そこで, t 2 [t0; t1]では, [x(t); y(t)]Tをとり, それ以外の時間区間では, [0; 0]T
をとる軌道を新たに定義する.
次に数値計算アルゴリズムについて述べる. 軌道は, 4次のRunge-Kutta法を用いて
強制励振力の 120周期まで数値積分する. 有限時間区間は, 0 · t · 2¼ £ 120とする.
これは, t0 = 0, t1 = 2¼ £ 120とすることに対応する. この時間の設定は, 2つの意味が
ある. 1つは, 充分に長い時間であること, もう 1つは, 120が多くの約数を持つことで
ある. 解のパワースペクトルは, Runge-Kutta法の時間刻み (2¼ £ 120=(100 £ 214))に
よって算出される. また, 自己相関関数のデータ数は 214個である. その結果, 式 (6.3)
によって, 有限時間の軌道に対するパワースペクトルが与えられる. 本節では, 式 (6.1)
の x(t)が, 観測量の時系列 Ã(t)に相当するとみなす.
6.1.3 保存系における理論的なポテンシャル関数の再構成
本項では, 式 (6.2)で与えられる保存系におけるポテンシャル関数の再構成手法につ
いて検討する. 本項の結果は, 以降の 6.1.4項における考察の一助となる.
軌道は, ポテンシャル関数の幾何学的形状に依存する. これは, 短距離の振動および
長距離の振動のどちらについても言えることである. 短距離の場合は, ポテンシャル関
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数の井戸の回りを振動する. 言い替えれば, 軌道は, 式 (6.1)における安定沈点近傍に留
まることになる. 一般的に, 非線形力学系は, 軌道に関連する点やベクトル場の特徴を
解析するために, 安定平衡点近傍で線形化された議論がなされる. ポテンシャル関数の
最低次数の項に基づく解析は, 安定平衡点近傍の挙動を把握することを可能にする. 一





単項式で表されるポテンシャル関数 U(x) = anxnに基づく軌道を解析することは重要
である. さらに, サドル型の平衡点は, ポテンシャル関数のピークを形成する. 以降で
は, これらについてポテンシャル関数とパワースペクトルの関係について議論する.
単項式のポテンシャル関数とパワースペクトルの関係
はじめに, 単項式のポテンシャル関数の再構成手法について議論する. 式 (6.2)の状
態変数は, 周期的に振動する. そのため, x(t)に対して, その振動の周期 T1と基本角周
波数 !1が定まる. ポテンシャル関数と初期値によって, T1と !1が決定する. そのため,
この関係を明確にすることは, ポテンシャル関数の再構成手法を与えることに繋がる.
小振幅振動と大振幅振動は, どちらも単項式のポテンシャル関数が支配的になる. そ
れゆえ, 単項式のポテンシャル関数 U(x) = anxnとパワースペクトルの基本角周波数
!1と周期 T1の関係を明らかにすることによって, ポテンシャル関数の再構成が可能に
なると考えられる.
初期値を x(0) = x0, y(0) = 0とすることで, ポテンシャル関数のピークが x = x0で
ある場合を考える. 振動の周期 T1と基本角周波数!1には, !1 = 2¼=T1という関係があ






















任意の初期値 x0と基本角周波数!1の関係が明らかにする. すなわち, 基本角周波数!1
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に対して, 初期値の絶対値 jx0jが一定, 線形, n次曲線 (n 2 N)の形状になることを調べ
る. その結果から, 式 (6.4)における jx0jの指数部分がわかる. つまり, ポテンシャル関
数の次数 nが推定できる. 例えば, 基本角周波数 !1に対して, 初期値の絶対値 jx0jが一
定であれば, 指数が 0となる. そのため, n=2 ¡ 1 = 0となり, n = 2と推定できる. ま
た, この n = 2のときには, 一定値の基本角周波数 !1が安定沈点の線形化固有値にな
る. 次に, 式 (6.4)に推定結果の nを代入し, !1-jx0j特性の係数を比較することよって,
ポテンシャル関数の係数 anが推定できる. 以上の手法によって, 軌道に対するパワー









解析を行う. ここで, ポテンシャル関数としてU(x) = x4=4¡ x2=2を考える. このポテ
ンシャル関数を図 6.1に示す. x = 0と x = §1に平衡点が存在する. それぞれ x = 0に
サドル型の平衡点, x = §1に安定沈点である.
サドル型の平衡点近傍を初期値に持ち, ポテンシャル関数の 1つの井戸を振動する軌
道を考える. サドル型の平衡点近傍の線形化固有値を ¸1, ¸2とする. 特に, ここでは,
¸1 = 1, ¸2 = ¡1である. サドル型の平衡点近傍では, 軌道がこの線形化固有値が支配
的に表れる. 初期値を x(0) = x0, y(0) = 0と設定し, 解が x0から x1の間を振動すると




= ln x1 ¡ ln x0 + ± (6.5)




















本項では, 式 (6.1)で与えられる非線形振動をする力学系に提案手法を適用する. 対
象とするポテンシャル関数は, 前項と同様に図 6.1に示すU(x) = x4=4¡x2=2を考える.
図 6.2にパワースペクトル分解の結果を示す. ここで, 初期値は x(0) = x0, y(0) = 0
とする. カラーレベルは, (x0; !)断面におけるパワースペクトルを可視化したものであ
る. 図 6.2(a), (b), (c)はそれぞれ, "kと "Bの値を変えることで, 保存系, 減衰系, 強制
励振系としている. 図 6.2(a)において, 基本角周波数 !1に対応する箇所にパワースペ
トルが強く表れている. 図 6.2(b)では, この箇所が周波数領域の方向に拡がっている.
これは, 軌道が安定沈点に向かって収束しているからである. この拡がりは, 初期値毎
の収束時間に依存する. この結果は, パワースペクトルによる有限時間の収束特性を説
明している. 次に, 図 6.2(c)において, 図 6.2(a), (b)に見られるm字状のパワースペ
クトルの他に, 強制励振による角周波数 ! = 1の成分も含むことがわかる. 角周波数
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(a) "k = 0, "B = 0

























(b) "k = 0:001, "B = 0

























(c) "k = 0, "B = 0:01
図 6.2: 式 (6.1)におけるパワースペクトル分解. 初期値 x(0) = x0, y(0) = 0の結果.




安定沈点 x0 = §1の近傍について考える. 図 6.3に図 6.2(a)における x0 = 1近傍の




は, 式 (6.4)において n=2¡ 1 = 0であることを意味する. つまり, x0 = §1近傍のポテ

























図 6.3: 式 (6.1)におけるx = 1近傍のパワースペクトル分解. 初期値x(0) = x0, y(0) = 0
の結果.




























実際, ポテンシャル関数 U(x)を式変形すると, U(x0) = x04=4 + x03 + x02 ¡ 1=4(ただ
し, x0 = x ¡ 1とする)となる. ポテンシャル関数 U(x0)は, x = 1の安定沈点近傍で,
U(x0) = x02と近似できる. それゆえ, 安定沈点近傍で, 提案手法を用いることにより,
ポテンシャル関数を再構成している.
次に, 広範囲における提案手法の有効性について検討する. 図 6.4に, 広範囲に対す
るパワースペクトル分解の結果を示す. 図 6.4(a), (c)において, 強いパワースペクト
ルの成分が V字のライン状に表れている. この結果から, 式 (6.4)を用いることによ
り, ポテンシャル関数の最高次数とその係数が推定できる. まず, jx0jに対して, 強いパ
ワースペクトル成分が線形に表れているので, 式 (6.4)における jx0jの指数が 1となる.
n=2 ¡ 1 = 1なので n = 4となる. つまり, ポテンシャル関数の最高次数が 4であるこ
とが推定される. 次に, 図 6.4(a), (c)の強いパワースペクトルの成分がV字のライン状
の傾きを計算する. 概算すると, 傾きは 16:9=20:0となる. この傾きは, 式 (6.4)におけ
103

























(a) "k = 0, "B = 0

























(b) "k = 0:001, "B = 0

























(c) "k = 0, "B = 0:01




































実際の係数は, a4 = 1=4であるので, ポテンシャル関数の最高次数の係数が推定可能で
あることを示している. 一方, 図 6.4(b)においては, 減衰力による収束によって, パワー
スペクトルが周波数領域に拡がっている. この結果に対して, パワースペクトルの強く
表れている箇所の縁を基に, 基本角周波数 !1を算出できる. そして, 同様に式 (6.4)を
用いることによって, ポテンシャル関数の最高次数とその係数が推定できる. つまり,
104
(a) "k = 0 (b) "k = 0:001
図 6.5: 式 (6.1)におけるパワースペクトル分解. サドル型の平衡点近傍の初期値に対
する結果.
広範囲におけるポテンシャル関数を再構成することができる.
最後に, サドル型の安定平衡点近傍における結果について検討する. 図 6.5にサドル
型の安定平衡点近傍を初期値とするパワースペトル分解の結果を示す. 図 6.5(a)では,
基本角周波数!1だけではなく, その高調波である 2!1, 3!1, 4!1, 5!1, 6!1の成分が表れ















討してきた. そしてここでは, 初期値を任意に与えられると仮定している. そして, そ
の初期値からの振動を観測量として用いている. しかしながら, 現実の物理現象におい
て, 初期値を任意に与えることは非常に困難である. 特に, 物理現象では, ポテンシャル
関数の井戸の底に相当する定常状態に留まることが多い. そこで, 次節では, 定常状態
から強制励振を加えることによって解を定常状態から振動させることを考える.
6.2 インバータによる負荷変動検出
第 5章において, 負荷が変動した場合には, インバータの動作により連系を保持する
ことを数値的および実験的に示した. この負荷変動により, 負荷で消費する有効電力が




ンシラリーサービスという [103, 104]. 現在は配電系統側がこのサービスを提供してい
るが, 分散型電源が多数連系し大容量化すると変動を補償することが困難になってしま




電力の増減を抑制することを考える. そのために, 負荷の値を推定し, 変動分の電力を
分散型電源側から調整する. 本節では, 前半の負荷推定について検討を行う. まず 6.2.1
項において, 負荷推定の提案手法を述べる. インバータに主成分の 60Hzとは異なる周
波数成分を持つ信号を重畳させ, 重ね合わせの原理により負荷推定を行う手順を説明す
る. 次に 6.2.2項において, 印加する重畳信号の設定を決定する. 実用のため, 利用可能
な周波数, 振幅, 計測時間の検討を行う. そして, 6.2.3項において, 負荷推定が可能であ
ることを実験的に示す. この結果に対して, 6.2.4項において負荷推定結果の誤差評価を




負荷に電力を供給する電力系統を簡潔に描くと図 6.6(a)になる. ここで, インバータに
主成分の 60Hzの他に 10Hzの微小電圧を重畳させることを考える. 10Hzと設定する
理由は, 6.2.2項において説明する. このとき対象とする電力系統は, 図 6.6(b)のように
みなせる. この電力系統が線形素子のみで構成され, 正弦波の重ね合わせの原理が成り
立つと仮定する. すると, 重畳信号の 10Hzの成分だけを抽出した回路は図 6.6(c)とな
る. このとき, 図 6.6(d)のように, 10Hzのインバータ側からみたインピーダンスを Z
とすると以下のように書き表すことができる.
Z = Z1 + Z2//Z3 (6.8)
インバータの出力電圧および出力電流を測定し, 重畳信号の周波数成分を抽出する. そ




Z2 ¡ (Z ¡ Z1) (6.9)
以上が, 提案する負荷推定手法である.
6.2.2 重畳信号の設定
















式では, 検出性能を確保するために 4～5%程度が用いられている [42]. そこで, ここで





使用する電流の主成分が 0.2A程度なので, 重畳する電圧が小さいにもかかわらず, 電
流波形は大きな脈動を示す. そのため, 重畳する電圧信号は極力小さい方がよいことが
わかる.
また, それぞれの結果からインバータからみたインピーダンス Z の測定値は, 順に
25.6, 24.5, 25.0, 24.8, 25.1, 25.0­となった. インピーダンスZを LCRメータ (HIOKI





















































































































































































































































































































本項の最後に, 測定時間について説明する. まず, 実際の電力系統の状態をオンライ
ンで測定している機器について紹介する. 位相測定装置 (PMU, Phasor Measurement
Unit)は, 各計測点の計測データを 20msの間隔でサンプリングを行う [106]. また,
TSC(Transient Stability Control)システムでは, 約 12000個のデータを 10 sで取り込
み, 30 sでシミュレーションを実施している [107,108]. さらに, GPSによるオンライン
系統パラメータの推定では, サンプリング周波数 3200Hz, 200msごとにデータを伝送
する [109]. 最後に系統現象記録装置は, サンプリング周波数が数 100～数 kHz, 記録時
間が 1min程度で, 基幹系の PQVFを測定する装置である. このように, 実際に使用さ




手法を用いて負荷を推定する実験を行う. ここでは, 負荷Z3は, 75­(ホウロウ抵抗の直
列), 87­(無誘導性負荷の直列), 143­(無誘導性負荷の直列), 278­(無誘導性負荷の直列)
の4種類を推定対象とする. それぞれ,メモリハイコーダ8841(日置電機社製, 12チャンネ
ル)で4 sのデータを20回測定し, 100ms毎に電圧および電流を測定し, Zを算出する. そ
して,式 (6.9)を用いてZ3の推定を行う. ここで, 20回の測定は連続せずに全て独立して
行う. また, あらかじめLCRメータ (HIOKI 3522 LCRHiTESTER)によって, インピー
ダンスを測定し, Z1 = 1:61+(2¼£10)£83:0£10¡3j, Z2 = 24:83+(2¼£10)£86:6£10¡3j
である. 10Hzの重畳信号を用いるので, LCRメータによる測定周波数は 10Hzと設定
する.
図 6.8に結果を示す. 赤色の点が LCRメータによって実測した結果で, 青色の点が
重畳した 10Hzの電圧, 電流波形から算出, 推定したものである. 赤色の点は, 実験前と
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(f) Z3 =143­, Z3
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(h) Z3 =278­, Z3
図 6.8: 続き
定点は 2点ある. 実験前後で負荷を測定したのは, 実験による発熱によって抵抗値が変
化するからである. それぞれ, インバータからみたインピーダンス Zは 1～2­程度の





6.2.1項の手法では, インバータからの出力電圧が 60Hzと 10Hzの 2種類のみである
と仮定している. しかしながら, 実際にはどの程度周波数が分布しているか調べる必要
がある. 60Hzおよび 10Hz以外の周波数成分が, 損失や誤差に影響する可能性がある
と考えられる.
そこで, 6.2.3項の実験結果の一例をFourier級数展開して検討する. ここでは, 1つの
負荷に対して, 20回の 4 s間の実験結果から 1つを選択する. そのFourier級数展開した










































































































































































(f) Z3 =143­, 電流 iinv


























































(h) Z3 =278­, 電流 iinv
図 6.9: 続き
この結果から, 60Hzと 10Hz以外にも 60§10Hz, 120Hz, 180Hzの成分が含まれてい
ることが確認できる. これは, インバータに入力する電流が q2itr1であることが原因で
あると考える. q2はスイッチング関数で, 主成分は 60Hzであり, 今回は 10Hzを 1%含














ここで, Vccは電流測定器に印加する電源を意味し, 5.0Vとする. そしてゲインAは, 事
前に行っている予備実験の結果, 3:1 · A · 3:3程度のバラツキがあり, 値が集中してい
るA = 3:25を採用する. このバラツキによる誤差をインピーダンスZで換算するとは
約 5%となる. インピーダンスZは 20­程度なので, 1­の誤差があることがわかる.
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算出誤差
図 6.8の結果から, 負荷 Z3が増大するにしたがって, 負荷 Z3の推定誤差が増大する
ことがわかる. そこで, この原因について考察を加える. インバータからみたインピー
ダンスZの誤差を¢Z, 負荷Z3の誤差を¢Z3とおく. すると, 負荷Z3の誤差は以下の
ようになる.
Z3 +¢Z3 =
Z2(Z +¢Z ¡ Z1)
Z2 ¡ (Z +¢Z ¡ Z1)
=
Z2(Z ¡ Z1)





Z2 ¡ (Z ¡ Z1)
(6.11)
ここで, 式 (6.9)の Z3 = Z2(Z ¡ Z1)=fZ2 ¡ (Z ¡ Z1)gを用いることで右辺の第 1因
子が変形できる. さらに, 1 À ¢Z=(Z ¡ Z1), 1 À ¢Z=fZ2 ¡ (Z ¡ Z1)gと仮定して,




Z ¡ Z1 +
1












Z2は, Z2 = 24:83 + (2¼£ 10)£ 86:6£ 10¡3jであったので, jZ3j À jZ2jとみなせる. こ
のとき, Z3が増大するにつれて, Z2¡Z2//Z3は小さくなる. これは, Z2に比べて, Z3は
開放状態とみなせるほど大きいということを意味する. これにより, 式 (6.12)の第 2項




いる. 実験では, 配電系統の電圧源として, 精密電力増幅器 (4502, NF社製, 250VA)を
使用している. この増幅器を使用しているので, 必ずしも短絡とみなせるとは限らない.
そこで, 配電系統側に流れる電流を測定する必要がある. インバータの出力電圧 vinv

































図 6.10: 配電系統側のインピーダンス分布. 測定は 5回繰り返し, それぞれは独立して
実験を行っている. 6.2.1項では短絡, つまりインピーダンスが 0と仮定しているが, 絶
対値で 8­程度のインピーダンスがあることがわかる.
定は 5回繰り返し, それぞれは独立して実験を行う. 図 6.8と同様に 100ms毎の算出値
を図 6.10に示す. 6.2.1項では短絡, つまりインピーダンスが 0と仮定しているが, 絶対
値で 8­程度のインピーダンスがあることがわかる.
6.2.5 負荷推定のまとめ
本節では, 10Hzの微小信号をインバータに重畳することによって, 接続する負荷 Z3
の推定手法を提案し, 実験により検証した. 誤差を含んでいるが負荷 Z3の値を推定す
ることが可能であることを示した. 計測により算出されるインバータからみたインピー
ダンス Zの誤差は 1～2­程度である. また, 推定対象である負荷 Z3は, 負荷抵抗の値
が増大するにしたがって, 推定誤差が増大することを確認した. この原因は, 算出によ





により, 配電系統からの出力電力を一定に維持することを数値的に検討する. まず 6.3.1









まず, 負荷抵抗値Rload = 147:6­の場合のインバータの出力電力と配電系統の出力
電力について考える. 2.3.3項において, インダクタ電流 iL, デューティ比 u1の目標値
を設定する際, ブーストコンバータの出力電力を 0.6 puに設定している. 電力の基準
量は表 2.1から 70Wであるので, ブーストコンバータの出力電力の目標値は 42Wで
ある. 実際には, 内部抵抗やフィルタによる損失があるので, インバータの出力電力は
この値よりも小さくなる. 図 5.4の負荷変動が生じる前 (0 · t · 0:1)に注目すると,
pinv = 31W, pac = 33Wである. つまり, インバータの出力電力は, 11W分の損失があ
ることがわかる. この pinv + pacが負荷で消費される電力となる.
次に, 負荷抵抗値Rloadが 286.9­, 53.3­に変化した場合について考える. 図 5.4(a)
から, Rloadが 286.9­に変動した場合には, pinv + pac = 34Wである. 同様に, 図 5.4(b)
からRloadが 53.3­の場合は, pinv + pac = 156Wである.
図 5.4の結果では, インバータの出力電力を一定にするように位相が調節される結果
であった. そのため,負荷変動による消費電力の増減は,配電系統からの出力電力で調整
されている. ここでは,配電系統からの出力電力を一定にすることを考える. pac = 33W
の場合, さきほどの計算からそれぞれの負荷に対して, pinv = 1W, 123Wとなる. イン
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バータの出力までの損失が一定であると仮定すると, ブーストコンバータの目標出力値






れ 0.17 pu, 1.91 puと求めた. この値は, 多くの仮定を含むため, 動作の検証として, 目
標値 0.1と 0.2 pu, 1.9と 2.0 puの場合について行う. そして, 負荷変動後に 1秒後に負
荷推定が完了したと仮定し, 目標値を切り替える. ここでは, 時刻 t = 0:1において負荷
抵抗Rloadが変動し, t = 1:1において, 目標値を切り替えて定常状態の遷移を実行する.
図 6.11, 6.12にそれぞれの結果を示す. 図 6.11は, 各状態変数の挙動を示す. 上図に
インダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 下図に位相 ±ac, ±load, ±invの時間発展をそれぞれ
示す. 目標電力を変更後, キャパシタ電圧 vCは 141Vへ収束し, インダクタ電流 iLはイ
ンバータの出力を増減させるために新たな目標値へと収束する. このように目標電力
を変更することによって, 新たな定常状態に遷移していることが確認できる. 次に, イ
ンバータと負荷の位相差 ±inv ¡ ±loadと配電系統と負荷の位相差 ±ac ¡ ±loadに注目する.
負荷が 147.6!286.9に変動した場合には, インバータと負荷の位相差 ±inv ¡ ±loadが小
さくなり, インバータからの出力電力を減少するように動作している. そして, 負荷が
147.6!286.9に変動した場合には, ±inv ¡ ±loadが大きくなり, インバータからの出力電
力を増加するように動作する. 実際に, 図 6.12において, インバータの出力が調整され
ていることが確認できる. また, 配電系統と負荷の位相差 ±ac¡ ±loadは, 負荷変動が生じ

















































































































































































































































(d) 147.6!53.3, 目標電力 2.0 pu
図 6.11: 数値計算におけるインダクタ電流 iL, キャパシタ電圧 vC, 位相 ±ac, ±load, ±invの
時間発展. t = 0:1において, 負荷変動が生じ, さらに 1 s後に目標電力の値を変更する.
目標電力を変更することによって, 新たな定常状態に遷移する. (a)(b) 負荷が 147.6­















































































































(d) 147.6!53.3, 目標電力 2.0 pu
図 6.12: 数値計算における有効電力の挙動. 赤色の実線がインバータからの出力有効電
力 pinv, 青色の実線が配電系統からの出力有効電力 pacを表す. t = 0:1において, 負荷変
動が生じ, さらに 1 s後に目標電力の値を変更する. 目標電力を変更することによって,
配電系統からの出力有効電力が負荷変動前と同量に収束する. (a)(b) 負荷が 147.6­か



















る方法を検討した. そして, この振動に対して, インバータと配電系統に接続する負荷
を推定する手法を実験的に検証した. その結果, 推定誤差を含むが, 10­から 800­の
精度で, 負荷を推定することに成功した. また推定誤差が負荷の値に依存することを明














第 2章では, 太陽光発電システムの概要を述べた上で, 本論文で対象とする分散型電
源系統連系システムとその制御について説明した. 対象システムは, 複数の電力変換器
により構成される. まず, 各電力変換器の動作を考慮した上で実験条件を導出し, 本論








複数の電力変換器が必要となる. そのため, 受動性に基づく制御を適用することが, 複
数の電力変換器の結合したシステムを制御する際に有効であることを示した.
第 3章では, 第 2章で導出した位相同期方式と受動性に基づく制御による分散型電源
系統連系システムのダイナミクスを数値的および実験的に検討した. 位相同期方式を
用いることによって, インバータの位相 ±invが, 配電系統の電圧位相 ±acの変動に合わせ
て自律的に元の位相差となるように収束し, また, インバータの出力位相 ±invの振動周
波数や収束時間が, 同期発電機の慣性に対応するキャパシタの容量に依存することを示
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した. さらに, 受動性に基づく制御を適用することにより, 状態変数であるインダクタ
電流 iLおよびキャパシタ電圧 vCが目標値に追従することを確認し, 受動性に基づく制
御の妥当性および有効性を示した. さらに, 過渡挙動において, 制御ゲイン k1, k2依存
性を検討し, その決定するための考え方を示した.
第 4章では, 配電系統が瞬時電圧低下を生じる場合において, 分散型電源の電力変換
器の耐性を検討した. 瞬時電圧低下による影響の防止は, 需要家側の対策が合理的であ
ると言われている. そのため, 分散型電源を系統連系する電力変換器には, 瞬時電圧低














る. 本章では, 負荷抵抗値が倍増または半減した場合にも, 受動性に基づく制御により
状態変数が目標値へ追従を達成し, 位相同期方式によりインバータの出力電力を変え









ない. そこで次に, 実験系における定常状態を把握する手法について検討した. 振動す
る解を得るために, インバータに微小信号を重畳することを提案した. そして, この提
案を用いることによって, インバータと配電系統とに接続する負荷を推定する手法を実
験的に検証した. はじめに, 実用可能である条件を得るために, 重畳信号の周波数, 振幅,
測定時間について検討した. その結果より, 単独運転検出に用いる周波数である 10Hz
を採用し, 実験的な検討により振幅は主成分の 1%を用いることにした. そして, 電力
系統の測定系に用いられる機器の時間オーダーから 100msごとに測定を行った. 次に
本論文で対象とする実験系において, 負荷推定手法を適用した. その結果, 推定誤差を











まず, 分散型電源の出力変動に対する解析について述べる. 本論文では, インバータ
の出力側における擾乱に対して電力変換器の挙動を解析することにより, 提案手法につ
いて議論してきた. そこで今後は, 分散型電源の出力変動に対して検討を行う. 特に太
陽電池は, 出力電力および出力電圧が変動することが知られている. 本論文で対象とし





器は, 昇圧のDC/DCコンバータとインバータの直列接続の構成である. さらに, 蓄電
装置としてキャパシタを用いて, 並列に接続している. 実用されるシステムでは, 複数
のインバータが並列に接続される構成や蓄電装置が双方向 DC/DCコンバータを介し
て, 昇圧コンバータと並列に接続される構成などがある. 本論文では, 2.3節において,
受動性を満たす電力変換器の直並列接続したシステムは, 受動性を満たすことを示し









また, 京都大学大学院工学研究科 電気工学専攻 教授 萩原朋道 先生, ならびに, 同専
攻 生存圏研究所 教授 山川宏 先生には, 修士課程から現在にかけて, 適切な御指導を頂
き, 実りある議論を賜わりました. そして, このたび, 博士論文の御審査を賜わりまし
た. 萩原先生には, 受動性に基づく制御に関して懇切丁寧な御指導を賜わりました. 山
川先生には, 非線形力学の関連研究の御助言およびダイナミクスに関するコメントを頂
きました. 両先生方に厚く御礼申し上げます.
京都大学大学院工学研究科 電気工学専攻 講師 薄良彦 先生には, 非線形力学, 電力工
学, 制御工学に関して, 多面的に適切な御教示と御議論を賜りました. さらに, 投稿論文
や学会発表の内容についての御討論をして頂きました. 厚く御礼申し上げます.








舟木剛 先生 (現 大阪大学大学院工学研究科 電気電子情報工学専攻 教授)には, 本研
究を進めるにあたり, 日頃から親身となって御助言を賜りました. 感謝致します.
127
京都大学大学院工学研究科 電気工学専攻 助教 齋藤啓子 先生, 同専攻 特定助教 高橋
亮 先生には, 日頃から温かい言葉を賜りました. 御礼申し上げます.
引原研究室の先輩 横井裕一 先生 (現 長崎大学大学院工学研究科 電気電子工学コー
ス 助教)には, 学部 4回生の頃から現在にかけて, 数多の議論に御尽力頂き, 本当にお世
話になりました. また, 研究に行き詰まったときや悩んでいるときの激励の言葉は, 心
の支えとなりました. 心から感謝致します.
Nathbhat Phankong 先生 (現 Rajamangala University of Technology Thanyaburi,
Lecturer)および宅野嗣大 博士の両先輩方には, 回路作成のイロハからスイッチング回
路に至るまで, 数多くの御教示を頂きました. 感謝致します.
山末耕平 先生, 李明華 博士, 木村真之 先生, Dr. Sketu D Naik, Mr. Oh Jimin, 八尾
惇氏, 窪田まど華さん, Mr. Alexandros Kordonis, 宮武想氏をはじめとした引原研究室
の先輩方, 同回生および後輩諸氏には, 研究生活に必要な様々な知識について学ばせて





玉手修平氏, 細江陽平氏, 石井良太氏, 金子健太郎氏, 夏川浩明氏, 渡辺直樹氏, 児島貴
徳氏, 福原始 博士, 佐保賢示氏, 南園悠一郎氏, 広瀬政晴氏に深く感謝します.
本研究の一部は, 文部科学省グローバル COEプログラムおよび情報通信研究機構
(NICT)の援助を受けたことを記し, 支援に感謝致します.




[1] J. M. Carrasco, L. G. Franquelo, J. T. Bialasiewicz, E. Galv¶an, R. C. P. Guisado,
M. ¶A. M. Prats, J. I. Le¶on, and N. Moreno-Alfonso, Power-electronic systems for
the grid integration of renewable energy sources: A survey, IEEE Transactions
of Industrial Electronics, 53 (4), 1002{1016 (2006).
[2] 石川忠夫, 分散形電源の電力系統連系技術の最新動向, 電気学会論文誌 B, 126
(10), 964{968 (2006).
[3] A. C. Kyritsis, E. C. Tatakis, and N. P. Papanikolaou, Optimum design of the
current-source °yback inverter for decentralized grid-connected photovoltaic sys-
tems, IEEE Transactions on Energy Conversion, 23 (1), 281{293 (2008).
[4] A. Pigazo, M. Liserre, R. A. Mastromauro, V. M. Moreno, and A. Dell'Aquila,
Wavelet-based islanding detection in grid-connected PV systems, IEEE Transac-
tions on Industrial Electronics, 56 (11), 4445{4455 (2009).
[5] Y. Zhang, C. Mensah-Bonsu, P. Walke, S. Arora, and J. Pierce, Transient over-
voltages in high voltage grid-connected PV solar interconnection, Proceedings of
2010 IEEE Power and Energy Society General Meeting, 1{6 (2010).
[6] 石原一志, 最近の配電技術の動向と展望, 電気評論, 95 (4), 7{10 (2010).
[7] 川崎憲介, 松村茂憲, 岩部功一, 藤村直人, 飯間孝仁, 小規模独立電力系統の自律
分散制御について, 電気学会論文誌B, 126 (11), 1121{1127 (2006).
[8] 中島徹也, 次世代エネルギー・社会システム実証 横浜スマートシティプロジェク
ト (YSCP)の取組, 電気評論, 96 (10), 20{25 (2011).
129
[9] 小林広武, 次世代電力エネルギーシステム技術開発の進展, 電気評論, 97 (10),
7{12 (2012).




97 (10), 25{29 (2012).
[12] 不破由晃, 滝波力, 分散型電源導入拡大に伴う諸課題{配電系統連系に関する現
状{, 電気評論, 93 (4), 11{15 (2008).
[13] 小林広武, 山下光司, 瞬時電圧低下が太陽光発電と風力発電に与える影響の実験
解明, 電力中央研究所報告, R10037, (2011).
[14] 小林広武, 伊藤正幸, 太陽光発電用パワーコンディショナの運転安定化技術の開
発{系統位相急変時における単独運転検出機能の不要検出防止法{, 電力中央研究
所報告, R07029, (2008).
[15] 経済産業省 資源エネルギー庁, 電力品質確保に係る系統連系技術要件ガイドライ
ン, (2004).
[16] C. A. Desoer and E. S. Kuh, Basic circuit theory, (McGraw-Hill, 1969), chap.
19.
[17] C. A. Desoer and M. Vidyasagar, Feedback systems: Input-output properties,
(Academic Press, 1975), chap. 6.
[18] A. W. Naylor and G. R. Sell, Linear operator theory in engineering and science,
Applied Mathematical Sciences, (Springer, 2002), pp. 372{373.
[19] 有本卓, 新版ロボットの力学と制御, (朝倉書店, 2002), pp. 88{91.
[20] L. D. Landau and E. M. Lifshitz, Mechanics, third Ed., (Pergamon Press, 1976),
pp. 13{15, 25{29, 70{74.
130
[21] M. W. Hirsch, S. S. R. L. Devaney, (桐木紳, 三波篤郎, 谷川清隆, 辻井正人 訳),
力学系入門 {微分方程式からカオスまで{, 第 2版, (共立出版, 2007), 第 13章.
[22] 前田肇, 正実性と回路網, 計測と制御, 34 (8), 662{670 (1995).
[23] M. Takegaki and S. Arimoto, A new feedback method for dynamic control of
manipulators, Transaction ASME, Journal of Dynamic Systems Measurement,
and Control, 102 (3), 119{125 (1981).
[24] A. J. van der Schaft, Stabilization of Hamiltonian systems, Nonlinear Analysis
Theory, Methods, and Applications, 10 (10), 1021{1035 (1986).
[25] J. J. E. Slotine and W. Li, On the adaptive control of robot manipulators, the
International Journal of Robotics Research, 6 (3), 49{59 (1987).
[26] R. Ortega and M. W. Spong, Adaptive motion control of rigid robots: a tutorial,
Automatica, 25 (6), 877{888 (1989).
[27] H. Sira-Ram¶³rez, R. A. Perez-Moreno, R. Ortega, and M. Grcia-Esteban,
Passivity-based controllers for the stabilization of DC-to-DC power converters,
Automatica, 33 (4), 499{513 (1997).
[28] G. Escobar, A. J. van der Schaft, and R. Ortega, A Hamiltonian viewpoint in the
modeling of switching power converters, Automatica, 35 (3), 445{452 (1999).
[29] G. Escobar, M. Stankovi¶c, and P. Mattavelli, An adaptive controller in stationary
reference frame for D-Stattcom in unbalanced operation, IEEE Transactions on
Industrial Electronics, 51 (2), 401{409 (2004).
[30] D. Noriega-Pineda, G. Espinosa-P¶erez, V. C¶ardenas, and J. Alvarez-Ram¶³rez,
Passivity-based control of multilevel cascade inverters: High-performance with
reduced switching frequency, International Journal of Robust and Nonlinear Con-
trol, 20 (9), 961{974 (2010).
131
[31] R. Ortega, A. Lor¶³a, P. J. Nicklasson, and H. Sira-Ram¶³rez, Passivity-based con-
trol Euler-Lagrange systems, (Springer, 1998), chap. 6, 7, A.
[32] T. Hikihara and Y. Murakami, Regulation of parallel converters with respect to
stored energy and passivity characteristics, IEICE Transactions on Fundamentals
of Electronics, Communications and Computer Sciences, E94-A (3), 1010{1014
(2011).
[33] 小室正之, 引原隆士, コンバータ・インバータシステムの受動性に基づく制御に
関する検討, 電子情報通信学会 電子通信エネルギー技術研究会 EE, 107, 23{28
(2007).
[34] 原田耕介, 村田勝昭, 太陽電池と商用交流電源のインターフェース回路, 電子通信
学会論文誌 C, 69-C (11), 1458{1464 (1986).
[35] 大西徳生, 古橋昌也, 川崎 憲介, 分散形個別連系太陽光発電システム, 電気学会論
文誌D, 115 (12), 1448{1455 (1995).
[36] T. Hikihara, T. Sawada, and T. Funaki, Enhanced entrainment of synchronous
inverters for distributed power sources, IEICE Transactions on Fundamentals of
Electronics, Communications and Computer Sciences, E90-A (11), 2516{2323
(2007).
[37] L. Zhang, L. Harnefors, and H.-P. Nee, Power-synchronization control of grid-
connected voltage-source converters, IEEE Transactions on Power Systems, 25
(2), 809{820 (2010).
[38] 的場智之, 梅村良, 田岡久雄, 川崎章司, 松木純也, 分散型電源による同期化力イ
ンバータの基礎検討, 平成 24年電気学会全国大会, 6-219, 390{391 (2012).
[39] 崎元謙一, 三浦友史, 伊瀬敏史, 仮想同期発電機によるインバータ連系形分散電源
を含む系統の安定化制御, 電気学会論文誌B, 132 (4), 341{349 (2012).
[40] 平瀬祐子, 阿部一広, 杉本和繁, 進藤裕司, 代数型仮想同期発電機モデルによる系
統連系インバータ, 電気学会論文誌B, 132 (4), 371{380 (2012).
132
[41] 神山健三, 椙山繁, 守永大策, 本部光幸, 電動機駆動用パワーエレクトロニクスの
応用, 日立評論, 10 (10), 57{62 (1988).
[42] 甲斐隆章, 藤本敏朗, 太陽光・風力発電と系統連系技術, (オーム社, 2010), 第 2,
3章.
[43] S. B. Kjaer, J. K. Pedersen, and F. Blaabjerg, A review of single-phase grid-
connected inverters for photovoltaic modules, IEEE Transactions of Industry
Applications, 41 (5), 1292{1306 (2006).
[44] F. Blaabjerg, R. Teodoresou, M. Liserre, and A. V. Timbus, Overview of con-
trol and grid synchronization for distributed power generation systems, IEEE
Transactions on Industrial Electronics, 53 (5), 1398{1409 (2006).
[45] 金東海, パワースイッチング工学: パワーエレクトロニクスの基礎理論, (電気学
会, 2003), pp. 69{70.
[46] 森本雅之, 入門インバータ工学: しくみから理解するインバータの技術, (森北出
版, 2003), pp. 74{77.
[47] 日原良造, 近代配電工学, (電気書院, 1969), 第 2章.
[48] H. Sira-Ram¶³rez and R. Silva-Ortigoza, Control design techniques in power elec-
tronics devices, (Springer, 2006), chap. 3, 5.
[49] J. G. Kassakian, M. F. Schlecht, and G. C. Verghese, Principles of power elec-
tronics, (Prentice Hall, 1991), chap. 7, 8, 11.
[50] D. G. Holmes and T. A. Lipo, Pulse width modulation for power converters {
principles and practice{, (Wiley-IEEE Press, 2003).
[51] W. R. Bennett, New results in the calculation of modulation products, Bell Sys-
tem Technical Journal, 12, 228{243 (1933).
[52] 谷口勝則, PWM電力変換システム: パワーエレクトロニクスの基礎, (共立出版,
2007), 第 2, 5章.
133
[53] 大野榮一, パワーエレクトロニクス入門改訂 4版, (オーム社, 2006), pp. 143{144.
[54] R. W. Erickson and D. Maksimovi¶c, Fundamentals of power electronics, second
Ed., (Kluwe Academic, 2001), pp. 67{68.
[55] 飯岡大輔, 榊原邦晃, 横水康伸, 松村年郎, 出原範久, 太陽光発電装置が集中導入さ
れた配電系統の電圧上昇とSVCによる抑制, 電気学会論文誌B, 126 (2), 153{158
(2006).
[56] E. W. Kimbark, Power system stability, Vol. III, (John Wiley & Sons, 1956), pp.
52{136, 214{242.
[57] 林泉, 電力系統, (昭晃堂, 1976), pp. 119{121.
[58] 芹澤康夫, 電力システム工学, (丸善, 1996), pp. 65{67.
[59] 藤本健治, ハミルトニアンシステムの制御, 計測と制御, 39 (2), 99{104 (2000).
[60] 藤本健治, メカニカルシステムの非線形制御における未解決問題, 計測と制御, 39
(2), 1{7 (2002).
[61] B. M. Maschke, A. J. van der Schaft, and P. C. Breedveld, An intrinsic Hamil-
tonian formulation of network dynamics: Non-standard Poisson structures and
gyrators, Journal of the Franklin Institute, 329 (5), 923{966 (1992).
[62] A. J. van der Schaft, Port-controlled Hamiltonian systems: Towards a theory
for control and design of nonlinear physical systems, Journal of the Society of
Instrument and Control Engineers, 39 (2), 91{98 (2000).
[63] 卯本重郎, 電磁気学, (昭晃堂, 1975), pp. 255{256.
[64] 宮入庄太, 電気・機械エネルギー変換工学, (丸善, 1976), 第 3{5章.
[65] P. M. Anderson and A. A. Fouad, Power system control and stability, second
Ed., (Wiley-IEEE Press, 2002).
134
[66] P. Kundur, J. Paserba, V. Ajjarapu, G. Andersson, A. Bose, C. Canizares,
N. Hatziargyriou, D. Hill, A. Stankovic, C. Taylor, T. V. Cutsem, and V. Vit-
tal, De¯nition and classi¯cation of power system stability, IEEE Transactions on
Power Systems, 19 (2), 1387{1401 (2004).
[67] IEEESCC22, IEEE recommended practice for monitoring electric power quality,
(IEEE Std, 1995), chap. 4.
[68] 坂本幸治, 阿部実, 瞬時電圧低下現象, 電気学会誌, 128 (9), 598{601 (2008).
[69] M. F. McGranaghan, D. R. Mueller, and M. J. Samotyj, Voltage sags in industrial
systems, IEEE Transactions on Industry Applications, 29 (2), 397{403 (1993).
[70] 松浦敏明, 吉野輝雄, 瞬時電圧低下対策, 電気学会誌, 128 (9), 602{605 (2008).
[71] S. S. Choi, B. H. Li, and D. M. Vilathgamuwa, Dynamic voltage restoration with
minimum energy injection, IEEE Transactions on Power Systems, 15 (1), 51{57
(2000).
[72] B. Han, B. Bae, H. Kim, and S. Baek, Combined operation of uni¯ed power-
quality conditioner with distributed generation, IEEE Transactions on Power
Delivery, 21 (1), 330{338 (2006).
[73] Y. Q. Zhan, S. S. Choi, and D. M. Vilathgamuwa, A voltage-sag compensation
scheme based on the concept of power quality control center, IEEE Transactions
on Power Delivery, 21 (1), 296{304 (2006).
[74] E. R. Collins and J. Jiang, Voltage sags and the response of a synchronous dis-
tributed generator: A case study, IEEE Transactions on Power Delivery, 23 (1),
442{448 (2008).
[75] 五十嵐浩明, 赤木泰文, 瞬時電圧低下補償装置のシステム構成と運転特性, 電気学
会論文誌D, 123 (9), 1021{1028 (2003).
135
[76] 山田正樹, 鈴木昭弘, 岩田明彦, 菊永敏之, 吉安一, 山本和生, 羽田野伸彦, 階調制
御型瞬低補償装置の提案, 電気学会論文誌D, 125 (2), 119{125 (2005).
[77] 河崎吉則, 佐野耕市, 池田幸市, 瞬時電圧低下対策装置, 日新電機技報, 52 (3),
11{18 (2007).
[78] 上田智之, 駒見慎太郎, 分散型電源大量導入時における動的負荷を考慮した過渡
安定度, 電気学会論文誌B, 126 (10), 969{976 (2006).
[79] 上田智之, 駒見慎太郎, 分散型電源大量導入時における動的負荷の安定性解析, 電




[81] J. Guckenheimer and P. Holmes, Nonlinear oscillations, dynamical systems, and
bifurcations of vector ¯elds, (Springer-Verlag, 1983), chap. 1.
[82] C. S. Hsu, Cell-to-cell mapping {a method of global analysis for nonlinear
systems{, (Springer-Verlag, 1987).
[83] M. S. Bartlett, Periodogram analysis and continuous spectra, Biometrika, 37,
1{16 (1950).
[84] B. O. Koopman, Hamiltonian systems and transformations in Hilbert space, Pro-
ceedings of the National Academy of Sciences of the United States of America,
17 (5), 315{318 (1931).
[85] H. Broer and F. Takens, Mixed spectra and rotational symmetry, Archive for
Rational Mechanics and Analysis, 124 (1), 13{42 (1993).
[86] J. Ding, The point spectrum of Frobenius-Perrono and Koopman operators, Pro-
ceedings of the American Mathematical Society, 126 (5), 1355{1361 (1998).
136
[87] A. Lasota and M. C. Mackey, Chaos, fractals, and noise |stochastic aspects of
dynamics|, second Ed., (Springer, 1998).
[88] I. Mezi¶c, Spectral properties of dynamical systems, model reduction and decom-
positions, Nonlinear Dynamics, 41 (1/3), 309{325 (2005).
[89] J. V. Milczewski, G. H. F. Diercksen, and T. Uzer, Computation of the Arnold's
web for hydrogen atom in crossed electric and magnetic ¯elds, Physical Review
Letters, 76 (16), 2890{2893 (1996).
[90] C. Chandre, S. Wiggins, and T. Uzer, Time-frequency analysis of chaotic systems,
Physica D, 181 (3/4), 171{196 (2003).
[91] I. Mezi¶c and S. Wiggins, A method for visualization of invariant sets of dynamical
systems based on the ergodic partition, Chaos, 9 (1), 213{218 (1999).
[92] Z. Levnaji¶c and I. Mezi¶c, Ergodic theory and visualization I: Mesochronic plots
for visualization of ergodic partition and invariant sets, Chaos, 20 (033114), 1{19
(2010).
[93] Z. Levnaji¶c and I. Mezi¶c, Ergodic theory and visualization II: Visualization of
resonances and periodic sets, 1{14 Preprint: arXiv:0808.2182 (2008).
[94] I. Mezi¶c and A. Banaszuk, Comparison of systems with complex behavior, Phys-
ica D, 197 (1/2), 101{133 (2004).
[95] G. Froyland and K. Padbergb, Almost-invariant sets and invariant manifolds
{connecting probabilistic and geometric descriptions of coherent structures in
°ows{, Physica D, 238 (16), 1507{1523 (2009).
[96] M. Dellnitz and O. Junge, Almost invariant sets in Chua's circuit, International
Journal of Bifurcation and Chaos in Applied Sciences and Engineering, 7 (11),
2475{2485 (1997).
137
[97] M. Dellnitz and O. Junge, On the approximation of complicated dynamical be-
havior, SIAM Journal on Numerical Analysis, 36 (2), 491{515 (1999).
[98] G. Froyland, K. Padbergb, M. H. England, and A. M. Treguier, Detection of
coherent oceanic structures via transfer operators, Physical Review Letters, 98
(22), 224503{1{224503{4 (2007).
[99] E. J. Hannan, Time series analysis, (Chapman & Hall/CRC, 1967), chap. 3.
[100] A. Papoulis, The Fourier integral and its applications, (McGraw-Hill, 1962), pp.
240{252.
[101] L. D. Landau and E. M. Lifshitz, Mechanics, third Ed., (Pergamon Press, 1976),
pp. 25{29, 70{74.
[102] H. Goldstein, Classical mechanics, second Ed., (Addison-Wesley, 1980), pp. 59{
64.
[103] 宮内肇, 北裕幸, 石亀篤司, 競争環境下での電力系統解析技術, 電気学会論文誌 B,
127 (10), 1056{1059 (2007).
[104] 植木悠次, 原亮一, 北裕幸, 長谷川淳, 社会余剰に基づく電圧アンシラリーサービ
スへの貢献度評価, 電気学会論文誌 B, 128 (10), 1243{1251 (2008).
[105] 浅野浩志, 需要家サイドから見た新しいエネルギーシステムの可能性, 電気学会
論文誌B, 124 (1), 3{6 (2004).
[106] 三谷康範, 位相同期計測を用いたスマート電力監視技術, 電気学会論文誌 B, 130
(9), 791{794 (2010).
[107] 太田宏次, 井上紀宏, 伊藤久徳, 福島宣夫, 小俣和也, 森田憲一, 小海裕, オンライ
ン安定度計算による脱調未然防止システム (TSC)の開発, 電気学会論文誌B, 115
(1), 75{84 (1995).
[108] 寺田哲哉, 原有治, 西入秀明, 佐藤孝, 中部電力 (株)新オンライン TSCシステム,
東芝レビュー, 64 (9), 62{65 (2009).
138
[109] 臼井正洋, 岩本伸一, GPSによる同時刻データを用いたオンライン系統パラメー
タ推定, 電気学会論文誌B, 117 (6), 822{829 (1997).
[110] 澤田理, 引原隆士, 舟木剛, 分散電源系統連系システムの PLLを用いた制御方法
に関する考察, 電子情報通信学会電子通信エネルギー技術研究会EE, 104, 47{52
(2005).
[111] 稲葉保, パワーMOSFET活用の基礎と実際, (CQ出版, 2004), 第 3{5章.
[112] 電気学会 半導体電力変換システム調査専門委員会 編, パワーエレクトロニクス
回路, (オーム社, 2000), pp. 32{39, 138{139.
[113] B. J. Baliga, Fundamentals of power semiconductor devices, (New York:
Springer, 2008), chap. 6.
[114] K. Harada and T. Ninomiya, Optimum design of RC snubbers for switching
regulators, IEEE Transaction on Aerospace and Electronic Systems, AES-15
(2), 209{218 (1979).
[115] 電気学会 半導体電力変換方式調査専門委員会 編, 半導体電力変換回路, (電気学
会, 1987), pp. 36{41.
[116] 根葉保彦, 石坂耕一, 松本洋和, 伊藤良三, スナバエネルギー回生機能を持つ単相
昇圧形整流器, 電気学会論文誌D, 129 (8), 856{857 (2009).
[117] 松本洋和, 石坂耕一, 根葉保彦, 伊藤良三, 並列入力直列出力構成の単相昇圧形整
流器, 電気学会論文誌D, 129 (9), 947{948 (2009).
[118] 伊藤良三, 石坂耕一, 共振スナバを用いた低入力電流歪み単相昇圧形整流器, 電気
学会論文誌D, 129 (11), 1135{1136 (2009).






² M. Minami and T. Hikihara, Reconstitution of Potential Function by Power Spec-
tra of Trajectories in Nonlinear Dynamical Systems, IEICE Transactions on Fun-
damentals of Electronics, Communications and Computer Sciences, E95-A (2),
613{616 (2012).
² 南 政孝, 引原 隆士, 受動性に基づく分散型電源の配電系統連系制御方式に関する
検討, システム制御情報学会論文誌, 25 (10), 257{265 (2012).
² 南政孝,引原隆士,分散型電源の受動性に基づく目標値追従および系統連系制御手
法 {瞬時電圧低下の耐性について {電気学会論文誌D (accepted for publication).
国際学会予稿集
² M. Minami and T. Hikihara, A Spectral Reconstitution Method of Potential
Function in Dynamical System, 2009 International Symposium on Nonlinear
Theory and its Applications (NOLTA2009), Modeling and Simulation I B3L-D,
Sapporo, Japan, October 20, 2009.
国内学会予稿集
² 薄 良彦, 南 政孝, 引原 隆士, 交直連系系統を対象とする微分代数方程式の共存解
に関する一検討, 電子情報通信学会 総合大会, 非線形問題 A-2-6, 北九州市立大
学, 2008年 3月 19日.
141
² 南 政孝, 引原 隆士, 力学的構造のパワースペクトル分布に基づく一検討 -Du±ng
方程式に関して-, 平成 20年電気関係学会 関西支部連合大会, 電気理論・電気物
理・レーザ応用 G1-25, 京都工芸繊維大学 松ヶ崎キャンパス, 2008年 11月 9日.
² 南 政孝, 引原 隆士, Du±ng方程式の大域構造及び局所構造に関するパワースペ
クトル分布に基づく検討, 電子情報通信学会 非線形問題研究会, NLP2008-76, 石
川県文教会館, 2008年 12月 9日.
² 南 政孝, 引原 隆士, 不安定多様体上におけるパワースペクトルに基づく位相構造
の一検討, 平成 21年電気関係学会 関西支部連合大会, 関西からはばたく最新技術
P-3, 大阪大学 吹田キャンパス, 2009年 11月 7日.
² 引原 隆士, 植月 亮太, 南 政孝, 交流直接変換のスイッチングパターン生成に関す
る数値的検討, 平成 21年電気関係学会 関西支部連合大会, 電気機器・産業応用/
パワーエレクトロニクス G4-4, 大阪大学 吹田キャンパス, 2009年 11月 7日.
² 南 政孝, 引原 隆士, パワースペクトルのレベル集合を用いた位相構造の検討, 第
54回システム制御情報学会研究発表講演会, 推定・計測・信号解析 F362, 京都リ
サーチパーク, 2010年 5月 21日.
² M. Minami, Y. Susuki, and T. Hikihara, Analysis of Recurrence in Dynamical
System Based on Power Spectra of Finite-Time Trajectories, 電子情報通信学会，
2011年総合大会，非線形問題 A-2-15, 東京都市大学 世田谷キャンパス，2011年
3月 15日.
² M. Minami, Y. Susuki, and T. Hikihara, Analysis of Recurrence in High-Dimen-
sional Nonlinear System Based on Power Spectra of Finite-Time Trajectories, 第
55回システム制御情報学会研究発表講演会, 非線形システム H45-5, 大阪大学 吹
田キャンパス, 2011年 5月 19日.
² 南政孝,小室正之,引原隆士,受動性に基づく分散型電源の配電系統連系制御方式
に関する数値的検討,電子情報通信学会電子通信エネルギー技術研究会, EE2011-
27, 機械振興協会, 2011年 11月 18日.
142
² 南 政孝, 引原 隆士, 分散型電源の受動性に基づく配電系統への追従及び連系, 第
56回システム制御情報学会研究発表講演会, 制御技術 M13-1, 京都テルサ, 2012
年 5月 21日.
² 南 政孝, 引原 隆士, 瞬時電圧低下に対する分散型電源系統連系システムの目標値
追従及び連系に関する数値的検討, 平成 24年産業応用部門大会, R1-2-2: 電力変
換回路・制御方式 (DC-AC変換), 1-25, 千葉工業大学 津田沼キャンパス, 2012年
8月 21日.
² 南 政孝, 引原 隆士, 分散型電源の受動性に基づく目標値追従および位相同期方式
による系統連系 {負荷変動に対する過渡動作の検討 {, 電気学会電子回路研究会,
ECT-12-078, 熊本大学 黒髪南キャンパス, 2012年 10月 5日.
セミナーおよびシンポジウム
² 南 政孝, 引原 隆士, Du±ng方程式の大域構造に関するパワースペクトル分布に
基づく検討, NOLTA 秋の学校 「カオス現象論」, リヴァージュ・スパひきがわ,
2008年 10月 25日.
² 南政孝, 非線形力学系における大域構造の解析に向けた一検討, G-COEセミナー
第 2回セミナー道場, 淡路夢舞台国際会議場, B-20, 2009年 10月 31日.
² 南 政孝, パワースペクトルに基づく二次元非自励系の位相構造に関する一検討,
非線形問題勉強会, 東京電機大学, 2009年 11月 28日.
² 南 政孝, 非線形力学系におけるパワースペクトルに基づく位相構造の検討, 3大
学 G-COE 合同セミナー道場, B-25, ホテルウェルネス大和路, 2010年 9月 4日.
² 南 政孝, 分散型電源の非線形力学に基づく系統連系に関する研究, セミナー道場,
B-10, 関西セミナーハウス, 2011年 9月 10日.
² M. Minami, Passivity-Based Control for Linkage Method between Power Net-
work and Distributed Power Source, 5th GCOE International Symposium on
143
Photonics and Electronics Science and Engineering, P-47, Katsura campus, Ky-
oto University, March 9, 2012.
² 南 政孝, 瞬時電圧低下に対する分散型電源系統連系システムの目標値追従及び連
系に関する実験的検討, セミナー道場, A-20, 淡路夢舞台国際会議場, 2012年 11
月 17日.
受賞
² 平成 21年 4月 平成 20年電気関係学会関西支部連合大会　奨励賞
² 平成 24年 5月 システム制御情報学会 2012年度学会賞「奨励賞」













場合, ゲートドライブ回路の絶縁が必要である [111]. その理由は, 主に 2つある. まず,
パワー回路 (図 2.25の上部に相当)と信号回路 (図 2.25の中央部以下に相当)を絶縁す
ることによって, パワー回路の高電圧, 大電流の影響が信号回路に波及することを防ぐ
ためである. 本論文で対象とするパワー回路において, 基準となる電圧と電流は, 表 2.2
に示すとおり 100V以上, 数 100mAオーダーである. 一方, 信号回路においては, ICを
駆動する電圧が 5Vから 12V程度であり, 電流は数mA程度である. 使用する電圧およ
び電流のオーダーが大きく異なるので, それぞれの絶縁が必要である. もう 1つの理由
は, 基準電位を独立にするためである. MOSFETなどのパワースイッチ素子を使用す
るためには, ゲート-ソース間に電圧を印加する必要がある. 図 2.12(a)に示すインバー
タのようにスイッチ素子のソース電位が異なる場合がある. ゲート-ソース間に電圧を











図 A.1に電源回路を示す. 商用電源から絶縁トランス (SD-1803, 相原電機社製, 一次
電圧 100V, 二次電圧 14, 16, 18, 20V, 6VA, 二次電流 0.3A)でAC100VをAC14Vに






することによって動作する. この動作を実現するための設計について述べる. まず, 1次
側の動作について述べる. 2ピンと 3ピンが入力端である(a). 入力する信号が 1次側の
発光ダイオードを動作するように設計する. 発光ダイオードの立ち上がり電圧は, デー
タシートから 1.6Vである. そして, 発光ダイオード動作時の推奨電流は, データシー
トから 7から 10mAである. また, 信号回路の電源電圧が 5Vと設定するので, 入力信
号の振幅値は 4から 5V程度である. これらのことから, 入力抵抗を 300­と設定する.
この入力抵抗を 2ピンに接続する. 次に 2次側について説明する. フォトカプラの駆動
電源を 8ピンと 5ピンに接続する. ここで, 5ピンが 2次側の基準電位となる. 駆動電源
の保証のために, 8ピンと 5ピンの間に 0.1¹Fのバイパスコンデンサを接続する. そし
て, 2次側の 6(または 7)ピン(b)と 5ピンが出力端である. この出力端からゲート抵抗を
介して, スイッチ素子のドレインとソースに接続する. ブーストコンバータのゲート抵
抗は 10­とする. また, インバータのゲート抵抗は, A.3.2項において詳述する.
A.2 ブーストコンバータのゲートドライブ回路
本節では, ブーストコンバータのゲートドライブ回路を説明する. 使用するフォトカ
プラの回路は, A.1節で述べた. ここでは, フォトカプラに入力する信号生成について
述べる. ブーストコンバータのスイッチング信号は, 図 2.5に示したように, デューティ
(a)4ピンは, データシートによると NC(接続無し)である. しかしながら, 実験において, 3ピンと 4ピ





比 u1と三角波 utriを比較することにより生成される. そのため, 信号生成回路として比
較器を作成する.
図 A.3に信号生成回路を示す. まず, 回路構成について説明する. 図 A.3(a)に回路構
成を示す. ここで, 入力 1はデューティ比 u1, 入力 2は三角波 utriである. デューティ比
u1は, Matlab&Simulinkで算出した値を d-spaceによって出力した電圧を用いる. 三角
波 utriは, ファンクションジェネレータ (AFG3022B, Tektronix社製)を用いる. 一段目
のオペアンプは, ボルテージフォロワーとして機能する. ボルテージフォロワーは, 入
出力信号が等しく, 出力インピーダンスが非常に小さい. そのため, 出力電流を確保す
る効果がある. この回路構成を図 A.3(b)に示す回路で実現する. 図 A.3(a)のオペアン







ある. ここでは, Vcc = 5Vとする. LM6134の駆動電源の保証のために, 0.1¹Fのバイ
パスコンデンサを接続する. そして, 図 A.3(c)の写真に示す回路を作成する.




路は, A.1節で述べた. ここでは, フォトカプラに入力する信号生成とゲート抵抗によ
るスイッチング特性評価について述べる. インバータの信号生成では, A.2節と同様に,
図 2.11に示す PWMの参照信号 Vref = u2と三角波 Vtriを比較する. そして, デッドタ





















てのスイッチ素子をオフにする期間のことである [45, 46, 111, 112]. 全べてのスイッチ






成するためには論理演算 ICとRC遅延回路を用いる. 図 A.4のようにNAND回路の
入力に, 元の信号とRC 遅延回路の出力信号を入れる. ここで, RC遅延回路は時定数
¿ = RC で定まる. さらに, 後段の NOT回路で入力信号と向きを一致させる. 定常時
は, NAND回路に同じ入力が加えられるので, 出力信号は入力信号と一致する. ターン
オン時, 下段のRC遅延回路によって, NAND回路の入力が 1と 0になるので, NAND
回路の出力は 1になる. そして, NOT回路によって 0になる. RC遅延回路の出力が 1
になると, デッドタイム生成回路の出力が 1になる. この期間がデッドタイムである.
またターンオフ時は, 元の信号が 0になるため, デッドタイム生成回路の出力が 0にな
り, 遅延は生じない.
従来のデッドタイム生成回路の問題点
前項で述べたデッドタイム生成回路の問題を説明する. 図 A.5に PWM信号を入力
した場合のデッドタイム生成回路の出力波形を示す. ここでは, R = 20 k­, C =200 pF,
時定数 4¹sと設定する. 赤色と緑色がデッドタイム生成回路後の電圧波形, 青色と桃色
が参照値 u2と三角波である. t = 0:1¹s付近で, 緑色の波形が立ち下がり, オフ期間が



























図 A.5: PWM信号を入力した場合のデッドタイム生成回路の出力波形. 赤色と緑色が
デッドタイム生成回路後の電圧波形, 青色と桃色が参照値 u2と三角波である.
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付近では, このデッドタイムが喪失している. この状態は, 上述したようにスイッチ素
子の破壊に繋がるので非常に危険である.
この原因について考察する. RC遅延回路の時定数は, 4¹sに設定した. この時間に
対して, 図 A.5の出力 2(緑色)は 2.2¹sで切り替わっている. そのため, ターンオフ時の
RC遅延回路の出力が充分に 0に収束していない. RC遅延回路の出力が充分 0に収束




がかかることであると説明した. そこでここでは, この問題の解決策を示し, その回路
動作の確認を行う.
デッドタイムは, ターンオン時のみ RC 遅延回路が働くことが望ましい. そこで,




図 A.7にダイオード挿入によるデッドタイム生成回路動作を示す. それぞれ, 三角波
の周波数が 30 kHz, 60 kHzの場合の結果である. 赤色が入力信号, 緑色が遅延回路の出
力信号, 青色がNAND回路の出力信号, 桃色がNOT回路の出力信号を表す. 入力信号
が立ち上がってからNOT回路の出力信号が立ち上がるまでにデッドタイムが確認でき





スイッチ素子の寄生容量は, ドレイン-ソース電圧に依存する [113]. そのためターン


























































レイン-ソース間に高電圧が印加され, 寄生容量が小さい. 一方, スイッチがオン状態と




ゲート抵抗を調整可能にするため, 図 A.8のような回路を組む. 図 A.8(a)は, 図 A.2
に示したフォトカプラの出力側のゲート抵抗を 3つの抵抗器の並列接続に変えたもの
である. 1 k­の半固定抵抗を用いることによって, 抵抗値を調整できる. また上述のよ
うに, スイッチ素子がオフ時とオン時では寄生容量が異なる. そのため, ターンオフ時
には抵抗値を小さくすることが求められる. そこで, 1 k­の半固定抵抗にダイオード
(SBD, RB201A60)を接続する. これにより, ターンオフ時とターンオン時の抵抗値を







図 A.9にゲート抵抗を変えたときの動作を示す. 上図は, 赤色がドレイン電流 iD, 緑
色がドレイン-ソース電圧 vDSを表す. 中図は, スイッチ素子における損失を表示する.
ここで損失は, ドレイン電流 iLとドレイン-ソース電圧 vDSの積を表示する. 下図は, 桃
色がゲート信号 vg, 青色がゲート-ソース電圧 vGSを表す.
抵抗値を下げるにしたがって, 定性的にスイッチング速度が早くなり, 損失が小さく






図 A.8: インバータのゲートドライブ回路. ターンオン時とターンオフ時のゲート抵抗










































































Rgon = 917 Ω
iD
vDS








































































Rgon = 584 Ω
iD
vDS








































































Rgon = 344.6 Ω
iD
vDS








































































Rgon = 112 Ω
iD
vDS








































































Rgon = 70 Ω
iD
vDS








































































Rgon = 35.6 Ω
iD
vDS
(f) Rgon = 35:6­
図 A.9: ゲート抵抗 Rgonを変化させたときの回路動作. 上図は, 赤色がドレイン電流
iL, 緑色がドレイン-ソース電圧 vDSを表す. 中図は, スイッチ素子における損失を表示
する. ここで損失は, ドレイン電流 iLとドレイン-ソース電圧 vDSの積を表示する. 下




図 A.10: MOSFETの寄生容量の構造 [113]
と寄生キャパシタによる振動が表れる. このリンギングが発生しない程度の抵抗を選択
する必要がある. 以上よりターンオン時のゲート抵抗の値は, 70から 100­に設定する.
図 A.9の動作について文献 [113]に基づいて説明する. 説明のため, 使用するスイッ
チ素子であるMOSFETの寄生容量を図 A.10に示す. さらに, 図 A.9の波形の概略を
図 A.11に示す.
図 A.11を用いて動作を説明する. t < 0では, スイッチはオフ状態である. そのため,
CGDと CDSに電荷が蓄積され, CGSには蓄積されていない. 0 · t · t2において, CGS
に電荷が蓄積され, CGDの電荷が放出される. このとき, スイッチはオフ状態を維持す
るので, CDSの電荷は変化せず, 同電位を保つ. つまり, CGD + CGSのキャパシタの充
電と等価である. CGSに充電することによって, ゲート-ソース電圧 vGSが増加する. そ
して, vGSが閾値電圧 Vthに達する時刻が t = t1である. vGSが閾値電圧 Vthに達するこ
とによって, ドレイン電流 iDが流れ始める. ドレイン電流 iDがオン時の電流値に達す
るとき, スイッチ素子がオン状態となる. t2 < tにおいてスイッチ素子がターンオンす
ることにより, ドレイン-ソース電圧 vDSが減少する. このとき, ドレイン電流 iDが一定
であるので, ゲート-ソース電圧 vGSは一定になる. ゲート-ソース電圧 vGSが一定とな
る電圧値 VGPは, ゲート停滞電圧 (gate plateau voltage)と呼ばれている [113]. その後,
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図 A.11: ターンオン時の波形の概略
CDSの電荷が放電しきって, ドレイン-ソース電圧 vDSがほぼ 0に到達する時刻が t = t3
である. そして, t3 < t < t4において再び, CGD + CGSのキャパシタの充電を行う. 以
上がターンオンの動作である.
次にターンオフ時の結果を図 A.12に示す. 図 A.12のそれぞれの波形は, 図 A.9と
対応する.
ターンオンと同様に, 抵抗値を下げるにしたがって, 定性的にスイッチング速度が早
くなり, 損失が小さくなる. 抵抗値が 29.8­の場合にもリンギングが発生していない.
図 A.8の構成では, 抵抗値を 29.8­以下で微調整することが困難であった. そのため,
抵抗値を 29.8­に設定する.
ターンオフの動作について, ターンオンと同様の説明ができる. まずオン状態では,
CGSとCGDに電荷が蓄積され, CDSには蓄積されていない. ここでCGDの電荷は, CGS
と逆方向に蓄積され, それぞれの電位が相殺される. ゲート信号が 0になった後, CGS








































































ARgoff = 465 Ω
iD
vDS







































































ARgoff = 329 Ω
iD
vDS







































































ARgoff = 202 Ω
iD
vDS







































































ARgoff = 135 Ω
iD
vDS







































































ARgoff = 55.3 Ω
iD
vDS







































































ARgoff = 29.8 Ω
iD
vDS
(f) Rgo® = 29:8­
図 A.12: ゲート抵抗Rgo® を変化させたときの回路動作. 上図は, 赤色がドレイン電流
iL, 緑色がドレイン-ソース電圧 vDSを表す. 中図は, スイッチ素子における損失を表示
する. ここで損失は, ドレイン電流 iLとドレイン-ソース電圧 vDSの積を表示する. 下
図は, 桃色がゲート信号 vg, 青色がゲート-ソース電圧 vGSを表す.
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のキャパシタの放電である. その後, ゲート-ソース電圧 vGSがゲート停滞電圧に達し,
一定となる. この際, CDSに充電される. そして, CDSとCGDが充電し, CGSが放電する
動作を示す.
スイッチング時間と損失の評価
本項では, 前項の結果について定量的な評価を行う. 用いる指標は, スイッチング時
間と損失である. まず, ターンオンおよびターンオフ時間を図 A.13で定義する. 損失
は, スイッチ素子のドレイン電流 iDとドレイン-ソース電圧 vDSの積を数値積分する.
図 A.14にスイッチング時間と損失の結果を示す. 抵抗値によってターンオン時間,
ターンオフ時間, スイッチング損失が減少することが定量的に確認できる. 図 A.14に
おいて, 抵抗値とスイッチング時間が線形になる原因を考える. ゲート-ソース電圧 vGS
が VGPで一定になる期間を除くと, ゲート-ソース電圧 vGSは, CGS + CGDの充放電を
表す. この場合, 波形に exp(¡t=(CGS + CGD)Rg)が含まれる結果になる. そのため, ス
イッチング時間が抵抗に比例すると考えられる.
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図 A.13: ターンオンおよびターンオフの時間の定義図. それぞれ ton = td(on) + tr,






























































うる原因は, 過電流, 過電圧, 過電力, 温度異常などが考えられる [111]. そこで, この





グが発生する. サージからスイッチ素子を守るためには, 充分な耐圧 (MOSFETの場
合, 最大ドレイン電圧)のスイッチ素子を使用するという方法がある. スイッチ素子を
高耐圧にするためには, 物理的に半導体の層を厚くしなければならない. そのため, 高
耐圧のスイッチ素子は, オン抵抗が大きくなる傾向がある [111]. オン抵抗が大きくな
ると今度は過電力や温度上昇が問題になってしまう. そこで, 一般的に用いられる保護
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その設定について説明する. 図 2.7にブーストコンバータの回路図とその写真を示す. ダ
イオードはGSF10A20(最大順方向電流 10A),スイッチ素子はMOSFETの 2SK3116(耐
圧 600V), キャパシタは耐圧 200V 容量 10mFおよび耐圧 450V 容量 4.7mFを使用す
る. 電流測定用の抵抗は25W用無誘導性抵抗1­,負荷は25W用無誘導性抵抗1 k­を3
つ並列接続したものを使用する. 直流電源は, KENWOOD PA30-2A, TEXIO PA30-3B
を直列接続して最大 60Vを出力可能にしている. 本研究では, 50V(25V+25V)を昇圧
して 141Vを達成することを目的としているが, 本章ではRCスナバ回路の動作確認の
ために対象とする電圧値を下げて使用する. 特にRCスナバ回路用に使用したキャパシ
タの耐圧が 50Vのものが多いので, 出力が 50Vの半分以下の 20V程度になるように設






(TDS3054C 500MHz 5GS/s)で測定している. また, ドレイン電流の測定では電流プ

















































題点について述べる. 以後, RCスナバ回路に使用するRとCをそれぞれRs, Csとする.
図 B.2にRs, Csを 4通り変えた場合のドレイン-ソース間の電圧波形を表す. RCス
ナバ回路なしの結果が赤色の波形で, Rsが 20­, Csが 4700 pFの場合が青色の波形で
ある. このパラメータから容量を大きくした場合が緑色の結果である. 容量が大きいの
で立ち上がりが遅くなる. また, 抵抗を小さくした場合がピンク色の結果である. この
場合, 僅かながらリンギングが消えず残る. 一方, 抵抗を大きくした場合が水色の結果
である. 抵抗にかかる電圧降下が重畳されることにより, 立ち上がり速度が速くなるこ
とが確認できる.
図 B.2の結果だけでは, 適切なパラメータを決定することは困難である. そこで, こ
れらの波形の結果以外にもRs, Csの値を変えて波形を測定する. このとき, ドレイン-
ソース間電圧における振動の有無によって分類した結果が図 B.3である. 図 B.3の緑
色の点に対応するRs, Csのパラメータの場合には, 振動が生じないことを意味し, 青色
の点は振動が生じていることを意味している. この結果の振動の有無は, オシロスコー
プの結果を目視で判断する.

































Rs = 20Ω, Cs = 10000pF
Rs = 20Ω, Cs = 4700pF
Rs = 5.1Ω, Cs = 4700pF
Rs = 100Ω, Cs = 4700pF















図 B.3: ドレイン-ソース間電圧における振動の有無における分類. 青色の点は振動が
発生する場合, 緑色の点は振動が発生しない場合のパラメータであることを意味する.
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いことが挙げられる. 図 B.3のように虱潰しに調べると, ここに示した範囲と同じ細か




本節では, Rs, Csの設定の方法について研究された文献 [114]を紹介する. この文献
では, 高周波動作の等価回路を考え, ダイオードのON, OFFによって等価回路を変え
ることで動作モードを切り分けている. そして, 解析解を求めることによって過電圧の






らに簡単化した等価回路を考えて, RCスナバ回路の設計指針を示す. 図 B.4(a)にター
ンオフ時の等価回路を示す. スイッチ素子自体をコンデンサ Ceとみなし, 回路上の寄











i = 0 (B.1)
ここで, iは回路に流れる電流を意味する.




れる. そして, この回路にRCスナバ回路を接続した場合を考える. 図 B.4(b)にRCス







































図 B.4: ターンオフ時の寄生成分を考慮した等価回路. Ceの箇所がスイッチ素子のドレ
イン-ソース間に相当する.
図 B.4(b)はRC スナバ回路にキャパシタを含むため, この微分方程式は式 (B.1)に










Copt = 8Ce (B.4)
ここでRopt, Coptは, 最適なRs, Csを表している.
B.6 寄生成分の測定
本節では, スイッチング回路の寄生成分の測定方法について説明する. 前節では, 文
献 [114]の方法を参考にして適切なパラメータの定める目安を確立した. この方法を用
いる上で問題になることは, 寄生成分のCe, Leの値を測定することである. 寄生成分は
製作した回路毎に異なる.







図 B.5: 図 B.4(a)にCsを接続した場合の等価回路





示す. このとき振動周波数が半分になるような Csを算出する. Webサイトによると,






























































次に, 寄生インダクタ Leと寄生抵抗 Reの測定について考える. 寄生インダクタ Le





はじめに, B.3節の実験的な Rs, Csの選定結果と B.5節の解析的な結果を比較する.





















量的な一致はしていないが, 定性的な傾向は得られている. さらに, 式 (B.3), (B.4)が
RCスナバ回路のパラメータを定める目安になっている.
次に, 元の回路におけるターンオフ時の電圧波形と上記で得られた RC スナバ回路
のパラメータを用いた場合の結果について考える. 図 B.8にその結果を示す. ここで,
入出力電圧は, 直流成分をカットして変動を表している. 図 B.8(a)では, 小さなサージ
の発生とリンギングが確認できる. さらには, このサージとリンギングによって入出力






なしの結果, 緑色の実線がRs = 20­, Cs = 4700 pFのRCスナバ回路を接続した結果






























































































































Rs = 20Ω, Cs = 4700pF
図 B.9: スイッチングの動特性. 赤色の実線がRCスナバ回路なしの結果, 緑色の実線
がRs = 20­, Cs = 4700 pFのRCスナバ回路を接続した結果である.
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していることがわかる. またRC スナバ回路を接続した場合と比較するとリンギング
の分だけOFF状態の点から広がりを見せている. 一方, RC スナバ回路を接続した場





その積を考える. 図 B.10(a), (b)にその結果を示す. スイッチング損と導通損の明確な
分類はここではしていないので, 図中の破線区間における時間積分値をスイッチング損
として定める. この結果からRCスナバ回路なしの場合には, 0.10¹Jの損失, RCスナ
バ回路を接続した場合には 1.21¹Jの損失が発生する. RCスナバ回路を接続すること
によって, 約 10倍の損失が発生することになる. RCスナバ回路は, サージの吸収とリ
ンギングの抑制の働きをする代償として損失が増加するという結果が確認できた.
さらに, 式 (B.3), (B.4)を目安として選定したRs = 20­, Cs = 4700 pFの組み合わ
せの有効性について考える. 図 B.10(c), (d)に比較のためにRs = 20­, Cs = 10000 pF,
Rs = 100­, Cs = 4700 pFとしたRCスナバ回路の組み合わせの結果を示す. ターンオ
フ時のスイッチング損を比較すると式 (B.3), (B.4)を目安として選定した組み合わせ
の場合が一番損失が少ないことがわかる. この結果より, 式 (B.3), (B.4)を目安とする
ことの有効性が確認できた.
また, Rs, Csのパラメータの変化による電圧電流波形の変化について考察する. Csを
大きくした場合に電圧の立ち上がりが遅くなる理由について考える. ターンオフ時の初
期段階ではダイオードOFF状態で, Lが大きいため電流がほぼ一定である. この電流
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(d) Rs = 100­, Cs = 4700 pF
図 B.10: ドレイン-ソース間電圧, ドレイン電流とその積である損失パワーの時間波形
B.8 まとめ










本章では, 2.1.2項で省略した, インバータ出力電圧波形 Voutの二重 Fourier級数展開
について詳述し, インバータ出力電圧波形 Voutの主成分について言及する.
はじめに, インバータのスイッチングが生じるタイミングについて考える. スイッチ
ングが図 2.11のように定まる場合を考える. ここで, キャリア信号の一周期分につい
て考える. 0 · !bt · ¼のとき, キャリア信号 Vtriは, Vtri = ¡(2Vb=¼)!bt + Vbとなる.















ここで, M は変調度と呼ばれ, キャリア信号の振幅と変調信号の振幅比M := Vs=Vbで
定義する. また, キャリア信号が変調信号に対して, 充分高い周波数であると仮定する.
すなわち, キャリア信号の一周期に対して, sin!stが一定であるとする.
インバータの入力電圧の直流の値を Vinとし, 式 (2.19)から係数Kmnを計算する. た







































2Vin¼M sin y dy = 0 (C.4)

















式 (2.20)より, b01 =MVinである.
変調周波数の高調波成分 (m = 0, n > 1)
式 (C.5)と同様に計算すると, K0n = 0となる.



































(¡1)me¡jky ¡ ejkyª dy (C.7)



















(¡1)me¡j(k+n)y ¡ ej(k¡n)yª dy
したがって, k = §nの場合のみ積分項は 0以外の値を持ち, 以下のようになる.








J¡n(x) = (¡1)nJn(x) (C.10)
この関係を用いることによって, Kmnは, 以下のようになる.





したがって, m = 1; 3; 5; ¢ ¢ ¢ , n = 2; 4; 6; ¢ ¢ ¢ または, m = 2; 4; 6; ¢ ¢ ¢ , n = 1; 3; 5; ¢ ¢ ¢ の
場合にKmnは 0以外の値を持ち, 以下のようになる.

























Jn(mM¼=2) sinfm(!bt¡ ¼=2) + n!stg (C.13)
この式から得られる各周波数成分の振幅値を図 C.1に示す. この結果から, インバータ







































(a) 基本波成分 !s, キャリア周波数成分 !bとサイドバン




































(b) キャリア周波数の 2倍のサイドバンド成分 2!b§!s,


































(c) キャリア周波数の 3倍成分 3!bとサイドバンド成分
3!b § 2!s, !b § 4!s









実験データの計測にはメモリハイコーダ 8841 (日置電機社製, 12チャンネル)を使用
する. さらに, 実時間の波形確認のため, 絶縁オシロスコープ (TPS2024, Tektronix社




² 電流 iL: 図 2.17の無誘導性抵抗Rsの電圧降下から電流値を算出する. d-spaceへ
のフィードバックには, 絶縁直流増幅器 3132(横河電機社製)を用いる.
² 電圧 vC: 2.2M­と 120 k­の直列接続した抵抗をインバータの入力側に接続する.
分圧した 120 k­の電圧を絶縁直流増幅器 3132(横河電機社製)によって, d-space
にフィードバックする.
² 電流 itr1, iinv, iac: 電流センサ LTP 6-NP(LEM社製)を用いる.
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D.2 データの平滑化
実験のデータ処理について, 本節では述べる. インバータの入力電圧 vCの測定に対す
る分解能は, 0:125Vである. そのため, インバータの角周波数!inv = !0(vC¡ v¤C)=Vbに
変換した場合, !invの分解能は, 0:33 rad/sとなる. この分解能では, 数値計算の結果に
示す (±inv, !inv)断面への射影を表すと, その軌跡を見ることが困難である. さらに, イ
ンバータの入力電圧 vCとインダクタ電流 iLの実験結果では, ブーストコンバータとイ
ンバータのスイッチングによるサージが存在する. このような理由から, 測定結果を単
純移動平均 [119]を用いてデータの平滑化を行う. 具体的には, 計測時刻前後のデータ
点 20個の平均をその時刻の測定値とする. ここで計測器のサンプリング時間は 0:2ms
なので, 平均する時間は 20点分で 4msとなる. この平均する時間は 4節で詳述したキャ





本章では, 式 (6.4)の導出を行い, 基本角周波数 !1と初期値 x0の関係を示す. まず,








+ U(x) = E (E.1)








E ¡ U(x) + const: (E.2)
また, (dx=dt)2=2 ¸ 0なので, 式 (E.1)の関係から全エネルギー Eは常に U(x)よりも
大きい. すなわち, xはU(x) · Eを満たす領域内で変化する. ここで, 図 E.1に示すポ
テンシャル関数を考える. 全エネルギーEを定めると xが変化する領域が x1 · x · x2
と定まる. x1と x2はE = U(x)を満たす根であるので, Eの関数として与えられる. こ
の場合, xは x1と x2の間を周期的に振動する. さらに, x1から x2までの変化に要する
時間と, x2から x1までの時間は等しいため, 振動の周期 T1は, x1から x2までの時間の








E ¡ U(x) (E.3)
ここでは, 単項式で表されるポテンシャル関数U(x) = anxnを対象としている. さら
にポテンシャル関数の対称性より, 周期軌道の周期 T1はポテンシャル関数の値が最大
になるときの xの値, すなわち, x0によって定まる. したがって, 振動の周期 T1は x0か
ら 0までの時間の 4倍に等しく, 式 (E.4)のように求められる. ここで, x0は図 E.1に
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(x)U
U = EA B
x
xx1 2
図 E.1: ポテンシャル関数と xの運動する領域. 解の全エネルギーが定まると図中のA
からBの間に運動する領域が限定される.
















































































































































また, 周期 T1と基本角周波数 !1との関係を考えれば, 以下のようになる.
!1 =
2¼
T1
=
r
an¼
2
n
¡ ( 1
n
+ 1
2
)
¡ ( 1
n
)
jx0jn2¡1 (E.11)
以上より式 (6.4)が導出された.
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